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1  Einführung
1.1  IGBT-Grundlagen
Aus der heutigen Leistungselektronik sind IGBTs nicht mehr wegzudenken. Sie haben den 
bipolaren Leistungstransistor nahezu vollständig verdrängt und machen im hohen Leistungs­
bereich IGCTs und GTOs verstärkt Konkurrenz. 
Zwar dominieren im Bereich von Spannungen bis 600V MOSFETs. Sie weisen im unteren 
Leistungsbereich  kleinere  Durchlassspannungen  als  IGBTs  auf,  da  bei  Letzterem über  den 
zusätzlichen pn-Übergang zuzüglich zu den Spannungsabfällen im Kanal- und Driftgebiet noch 
ca. 0,6V zusätzlich abfallen. Während bei 30V-MOSFETs der Durchlasswiderstand zu je einem 
Drittel im Kanal und n--Driftgebiet anfallen, macht der n--Anteil beim 600-Typ bereits über 96% 
aus [Lor99a]. Spezielle MOSFETs dringen inzwischen in höhere Spannungsklassen bis 1000V 
vor. Dazu wird das sogenannte Kompensationsprinzip genutzt,  welches dazu führt, dass die 
Durchlassspannung nur noch weitgehend linear von der Sperrfähigkeit des MOSFETs abhängt. 
Als Beispiel  für  MOSFET nach dem Kompensationsprinzip sei  Infineons  CoolMOS genannt 
[Lor99b,Lor02].
Für  Anwendungen  in  Spannungsklassen  ab  600V  finden  heutzutage  primär  IGBTs 
Verwendung.  IGBT-Module  sind  heute  bis  zu  Stromstärken  von  3600A  bei  1700V  und 
Spannungen  von  6500V  bei  600A verfügbar.  IGBTs  mit  Sperrspannungen  von  8  bis  10kV 
befinden sich im Entwicklungsstadium. 
Der Erfolg von IGBTs stützt sich insbesondere auf folgende Umstände: 
– IGBTs sind ebenso wie MOSFETs spannungsgesteuerte Bauelemente. Die Steuerleistung 
und der Steueraufwand sind gering im Vergleich zu bipolaren Leistungsbauelementen wie 
dem Bipolartransistor und dem GTO.
– IGBTs weisen eine geringe Durchlassspannung bei hoher Sperrfähigkeit auf. Aufgrund 
der  Beteiligung  von  nur  einer  Ladungsträgerart  am  Strom  steigt  bei  MOSFETs  die 
Durchlassspannung mit zunehmender Sperrfähigkeit (und damit größerer Basisweite) mehr 
als quadratisch an. Der Widerstand in der Driftzone eines IGBT ist aufgrund der Leitfähig­
keitsmodulation  durch  die  injizierten  Ladungsträger  vom  Rückseitenemitter  stark 
verringert. Ein Elektronen-Loch-Plasma übernimmt die Leitung des Stroms.
– IGBTs lassen sich anders als Thyristoren aktiv ausschalten, Beschaltungsnetzwerke sind 
nicht zwangsläufig notwendig.
– IGBTs  sind  aufgrund  ihrer  Stromsättigung  strombegrenzt  und  somit  robuster  gegen 
Kurzschlüsse.
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1.1.1  Aufbau und Funktionsweise von IGBTs
IGBTs sind prinzipiell in vier Schichten aufgebaut. Die ersten drei Schichten sowie die über 
ein Oxid isolierte Gateelektrode entsprechen dem Aufbau eines n-Kanal-Leistungs-MOSFET: 
eine n+-Gebiet als Source, eine p-Wanne, in der der Elektronenkanal ausgebildet wird und ein 
Driftgebiet mit n--Dotierung, das die Sperrspannung aufnimmt. Anders als beim MOSFET folgt 
beim IGBT allerdings  dem Driftgebiet  noch ein als  Emitter  fungierender  p+-Anschluss.  Bei 
Bauelementen hoher Leistung wird in aller Regel das Gebiet zur Aufnahme des elektrischen 
Feldes  in vertikaler  Reihenfolge  angeordnet,  da  dies  eine  etwa dreifach  höhere  Stromtrag­
fähigkeit pro Flächeneinheit ermöglicht als laterale Transistoren [Nic98]. Vertikal bedeutet hier, 
dass sich die Emitter- und Kollektorkontakte auf gegenüberliegenden Seiten des Bauelements 
bzw. Ober- und Unterseite des Ausgangswafers befinden, während sich bei lateralen Designs 
alle  Kontakte  auf  einer  Seite  befinden.  In  der  vorliegenden  Arbeit  werden  ausschließlich 
vertikale IGBTs betrachtet.
n- pp
n+
Kollektor
Gate
Emitter
Oxid
Bild 1.1: Aufbau eines planaren IGBT
Die Steuerung des IGBT erfolgt über das Gate. Die Gateelektrode besteht aus Metall oder 
stark dotiertem n-Polysilizium, das sich, elektrisch durch ein Oxid isoliert, über dem Silizium 
befindet. Es deckt dabei die p-Wanne ab, überlappt auf der einen Seite das n+-Gebiet der Source 
und  auf  der  anderen  Seite  das  n--Bulkgebiet.  Gateelektrode  und  Silizium  bilden  einen  so 
genannten  MOS-Kondensator.  Die  Oberflächenschicht  des  Siliziums  kann  geladen werden, 
indem am Gate eine Spannung angelegt  wird.  Eine positive Spannung am Gate drückt  die 
Löcher weg. Schließlich bildet sich eine Ladungsinversion im p-Halbleiter aus. Bei ausreichend 
hoher Spannung, der Schwellspannung, entsteht ein elektrisch leitfähiger Kanal. Diese  Gate-
Source-Schwellspannung  wird  auch  als  Thresholdspannung  UTh bezeichnet.  Wenn  sich  ein 
Inversionskanal gebildet hat und eine Spannung UDS zwischen Drain und Source anliegt, fließt 
ein Elektronenstrom von der Source über den Kanal und das Bulkgebiet zum Drainanschluss. 
Der aus der Source kommende Elektronenstrom fließt zum sourceseitigen p-Gebiet. Dieser pn-
Übergang  wird in  Flussrichtung gepolt,  aus  dem p-Gebiet  werden Löcher  in die  Driftzone 
injiziert. Damit erhöht sich die Ladungsträgerdichte im n--Gebiet und senkt dessen Widerstand, 
man  spricht  von  Leitfähigkeitsmodulation.  Es  entsteht  ein   Elektronen-Loch-Plasma.  Die 
Konzentration  von  Elektronen  und  Löchern  ist  etwa  gleich  groß  und  übersteigt  die 
Dotierungskonzentration. Die Dichte der injizierten Ladungsträger beträgt etwa das 100-1000-
fache der Dotierung der n--Basis [Ber05].
4
1.1   IGBT-Grundlagen
Bild 1.2: MOS-BJT-Modell; Der Elektronenstrom über den MOS-Kanal steuert den 
bipolaren pnp-Transistor auf, der mit Löcherinjektion zur Stromleitung beiträgt
Um eine möglichst hohe Gesamtweite des Kanals zu erreichen, werden viele Einzelzellen 
gebildet,  die auf dem Chip parallel  geschaltet  sind,  wie in Bild  1.3 schematisch dargestellt. 
Diese Parallelität birgt in Bezug auf Inhomogenität allerdings auch Gefahren.
G
G
E
K
K
E
Bild 1.3: Ein realer IGBT besteht aus Tausenden parallelgeschalteter Zellen [Hor96], links 
das Schaltsymbol eines IGBT
Konventionelle  IGBTs  sperren  aufgrund  ihres  Aufbaus  nur  in  Vorwärtsrichtung.  Für 
bestimmte Anwendungen, beispielsweise Matrixumrichter, sind jedoch bidirektional sperrende 
Schalter  notwendig  [Hof02].  Diese  lassen  sich  zum Beispiel  durch  antiparallel  geschaltete 
IGBTs  mit  Seriendioden  realisieren,  wie  in  Bild  1.4 dargestellt.  Neben  dem  erhöhten 
Bauelemente- und Schaltungsaufwand spricht gegen diese Lösung der zusätzliche Spannungs­
abfall über die Diode.
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a b
Bild 1.4: Bidirektionaler Schalter bestehend aus zwei antiparallelen IGBTs: Im Fall (a) für 
konventionelle IGBTs mit Seriendioden, im Falls (b) für rückwärtssperrende IGBTs ohne 
zusätzliche Dioden
 An  monolithisch  integrierten  Lösungen  wird  derzeit  noch  geforscht  [Kap00,Lin01, 
Dru02,Tak03]. Eine befriedigende Lösung findet sich noch nicht auf dem Markt. 
Bezeichnung der Anschlüsse und Regionen
Die  Anschlüsse  des  IGBT  tragen  in  der  Literatur  verschiedene,  zum  Teil  verwirrende 
Namen. Diese hängen vom Betrachtungswinkel sowie vom historischen Bezug ab. Denn ein 
IGBT hat mehrere verwandte Bauelemente: er ist abgeleitet aus dem MOSFET, vierschichtig 
aufgebaut wie ein Thyristor und hat in der Schaltungstechnik den Bipolartransistor verdrängt. 
So werden die gemeinsam kontaktierten n+- und p+-Gebiete als Source, Kathode oder Emitter 
bezeichnet. Im Sinne eines MOSFET wäre aber nur das n+-Gebiet allein die Source. Die Rück­
seite benennt man entsprechend Drain, Anode oder Kollektor. Die Bezeichnung Kollektor ent­
stammt der schaltungstechnischen Bezeichnung dieses Terminals  beim Bipolartransistor.  Im 
IGBT funktioniert er aber wie ein Emitter. Deshalb ist dieser Anschluss auch unter dem Namen 
Rückseitenemitter oder Anodenemitter zu finden.
Der Steuerkontakt wird einheitlich als Gate bezeichnet. Das große n --Gebiet bezeichnet man 
sowohl als Driftzone als auch als Basis, es verfügt allerdings über keinen eigenen Terminal zur 
Außenwelt. Die in dieser Arbeit verwendeten Namen für die Anschlüsse sind aus dem Kontext 
leicht zuordenbar.
Technologie Stromfluss Schaltungstechnik Funktion
abgeleitet von MOSFET Thyristor Bipolartransistor Funktionsweise des Bereiches
oberes n+-/p+-
Gebiet Source Kathode Emitter Kollektor
1
unteres p+-
Gebiet Drain Anode Kollektor
Anodenemitter,
Rückseiten­
emitter
Tabelle 1.1: Übersicht zu möglichen Anschlussbezeichnungen eines IGBT
1 Dieser Name beschreibt lediglich die Funktion. Um Missverständnisse zu vermeiden, wird er in der Literatur  
nur selten und in der vorliegenden Arbeit gar nicht benutzt.
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Unterscheidung nach dem Driftgebiet
Die ersten kommerziell  erfolgreichen  IGBTs waren vom Punch-Through (PT)  Typ.  Hier 
wurde zwischen dem rückseitigen p+-Emitter und der n--Basis ein stark dotierter Buffer einge­
bracht, in dem das elektrische Feld einen großen Gradienten ausweist. Die Struktur ist in Bild 
1.5 abgebildet.  Das  heißt,  sobald  die  zunächst  bei  geringer  Sperrspannung  dreiecksförmig 
verlaufende  elektrische  Feld  den Buffer  erreicht,  fängt  dieser  das  elektrische  Feld  auf.  Der 
Feldverlauf  wird  trapezförmig.  Somit  wird  verhindert,  dass  das  Feld  auf  das  p+-Gebiet 
durchgreift,  was  aufgrund  der  resultierenden  Löcherinjektion  und  dem  darauffolgenden 
Einrasten des parasitären Thyristors eine Zerstörung des IGBT zur Folge hätte. Wie auch bei 
den Klemmbezeichnungen des IGBTs ist die Wahl der Bezeichnung des Punch-Through IGBTs 
irreführend, denn gerade hier wird der Punch-Through verhindert.
Kollektor
Emitter Emitter
Gate
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Bild 1.5: Punch-Through IGBT, Struktur und Feldverlauf
Der PT-IGBT wird gebaut, indem auf ein p+-Substrat der n-Buffer sowie die n--Zone per 
Epitaxie abgeschieden werden. Bei Transistortypen mit hoher Sperrspannung wird eine dicke 
Driftzone  benötigt,  was  einen aufwändigen  Epitaxieprozess  zur  Folge  hat.  Daher  sind PT-
IGBTs typischerweise im Bereich bis 600V zu finden. Ein zweiter Nachteil des PT-IGBTs ist der 
schwer  einstellbare  und  zu  gute  Emitter.  Die  Stromverstärkung αpnp des  rückseitigen  pnp-
Bipolartransistors erfolgt primär über den Transportfaktor  αT, der von der Basisweite  wB und 
der Diffusionslänge Lp  der Löcher in der Basis abhängt
 
αT=
1
coshwBL p  (1.1)
wobei Lp mit
L p=D p⋅τ p  (1.2)
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sowohl aus der Ladungsträgerlebensdauer  τp sowie der Diffusionskonstante  Dp gebildet wird. 
Die  Ladungsträgerlebensdauer  lässt  sich  technologisch  zum  Beispiel  durch  Schwermetall­
diffusion oder Bestrahlung beeinflussen
Die  Transistorverstärkung  αpnp ergibt  als  Produkt  aus  Emitterwirkungsgrad  γ und  dem 
Transportfaktor
α pnp=γ⋅αT  (1.3)
Die  zwei  genannten  Nachteile  lassen  sich  mit  dem  Non-Punch-Through  (NPT)  IGBT 
umgehen. Hier stellt ein n--Substrat die Driftzone, so dass eine aufwändige Epitaxie entfällt 
[Tih88]. Da der Buffer entfällt, muss das n--Gebiet deutlich dicker ausgelegt werden als beim 
PT-Typen, um die gleiche Sperrspannung aufnehmen zu können, ohne dass die dreiecksförmige 
Raumladungszone zur Anode durchgreift.  Die Struktur und der Feldverlauf sind in  Bild 1.6 
dargestellt.
Kollektor
Emitter Emitter
Gate
E
x
n-
p
n n
p
p+
w
B
Bild 1.6: Non-Punch-Through IGBT, Struktur und Feldverlauf
Der  Rückseitenemitter  kann  sehr  dünn  (<1µm)  ausgelegt  werden  und  wird  schwächer 
dotiert. Damit sinkt der Emitterwirkungsgrad  γ. Da aufgrund der größeren Weite  wB des n--
Gebietes  nach  Gleichung  1.1 auch αT sinkt,  verringert  sich  nach  Gleichung  1.3 der 
Stromverstärkungsfaktor αpnp. Eine heute typische Stromverstärkung liegt im Bereich von 0,3-
0,5. Der NPT-IGBT erweist sich als robust gegen Latch-Up und weist eine hohe Kurzschluss­
festigkeit  auf.  Wegen  des  positiven  Temperaturkoeffizienten  eignet  er  sich  zur  Parallel­
schaltung [Las94]. Desweiteren verfügt er über symmetrische Sperreigenschaften, könnte somit 
sowohl vorwärts wie auch rückwärts sperren. Aufgrund seiner größeren Basisweite weist der 
NPT- einen längeren Tailstrom auf als ein PT-IGBT.
Aktuelle  IGBT-Generationen  werden  als  so  genannte  Feldstop-IGBTs2 ausgeführt 
[Las00a,Dew00]. Um  eine  geringe  Dicke  des  IGBTs  zu  erreichen  und  somit  einen 
trapezförmigen Verlauf des elektrischen Feldes zu bekommen, wird hier wieder der p+-Anode 
ein  leichter  n-Buffer  vorgelagert.  Durch  die  geringere  Weite  des  Driftgebietes  bei  gleicher 
Spannungsklasse  gegenüber  NPT-Typen  kann  der  Spannungsabfall  Udrift über  diese  Zone 
2 Je nach Hersteller wird diese Technik Fieldstop, Soft-Punch-Through oder Light-Punch-Through genannt
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deutlich  gesenkt  werden.  Unter  der  Randbedingung  einer  konstanten  Speicherladung  der 
Driftzone kann eine höhere Plasmakonzentration eingestellt werden, die gemeinsam mit der 
geringeren Weite zu einem geringeren Durchlasswiderstand führt,  was wiederum in einem 
geringeren Spannungsabfall über das Driftgebiet resultiert.
Bei gegebenem Spannungsabfall kann ein dünneres Driftgebiet realisiert werden. Die daraus 
resultierend  geringere  Speicherladung  führt  zu  kleineren  Schaltverlusten  und  ermöglicht 
höhere Schaltfrequenzen.
Feldstop(FS)-IGBTs vereinen die Vorteile von PT- und NPT-Transistoren in sich. So weist 
der  FS-IGBT  beispielsweise  ebenfalls  einen  positiven  Temperaturkoeffizienten  auf  und  es 
kommen auch hier der flache Rückseitenemitter zur Anwendung sowie das dünne Basisgebiet. 
Unter Feldstop versteht man einen schwach dotierten Buffer, den man kombinieren muss mit 
einem schwachen Emitter. Im Gegensatz zum PT-IGBT wird hier dieses Gebiet aber nicht per 
Epitaxie aufgewachsen, sondern besteht aus einem homogenen Wafer. Die Handhabung dieser 
dünnen Wafer war eine der Herausforderungen beim Übergang zum Feldstop-IGBT [Las97].
Kollektor
Emitter Emitter
Gate
E
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B
Bild 1.7: Feldstop-IGBT, Struktur und Feldverlauf
Unterscheidung nach der Gatestruktur
Es finden sich bei IGBTs hauptsächlich zwei verschiedene Arten von Gates. Zum einen ist 
dies das verbreitete und schon lange aus der MOS-Technik bekannte planare Gate. Hier liegen 
die Gateelektrode und das Oxid horizontal  über dem Silizium, der Inversionskanal  verläuft 
ebenfalls waagerecht. Der Großteil des Löcherstroms fließt vertikal direkt in das p+-Gebiet der 
Source. 
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Bild 1.8: Simulierte Ladungsträgerverteilung in Abhängigkeit von der Bauart des IGBT 
(aus [Las00b])
Beim modernen Trench-IGBT wird hingegen in die Siliziumoberfläche ein Graben geätzt. Im 
Anschluss wird dieser Graben mit einem dünnen Oxid, dem zukünftigen Gateoxid, versehen 
und daraufhin mit Polysilizium als Gateelektrode aufgefüllt. Der Inversionskanal verläuft bei 
dieser  Konstruktion vertikal.  Ein Vorteil  dieser  Konstruktion ist,  dass  die Löcher schlechter 
abfließen  können.  Es  kommt  somit  zu  einer  im  Vergleich  zum Planar-IGBT umgedrehten 
Ladungsträgerverteilung, die der  eines Thyristors ähnelt (siehe Bild  1.8). Dieser Effekt kann 
noch verstärkt werden, indem die Abstände zwischen den einzelnen Zellen vergrößert werden 
bzw. einige Zellen nicht kontaktiert werden [Omu97a]. Dies birgt mehrere Vorteile: Zum einen 
wird der Widerstand der n--Basis und damit der Spannungsabfall Udrift signifikant reduziert. Die 
Erhöhung des Kanalwiderstandes bei weniger Zellen stellt kein Problem dar, da dieser Wider­
standsanteil beim IGBT, anders als beim MOSFET in niedrigen Spannungsbereichen, nur eine 
untergeordnete Rolle spielt. Zum anderen steigt der Anteil des Elektronenstroms jn am Gesamt­
strom aufgrund des erschwerten Abflusses der Löcher.
In Bild  1.9 sind beide Gate-Arten sowohl schematisch als auch in Simulation mit aktivem 
Inversionskanal dargestellt.
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a
b
Bild 1.9: Unterschiedliche Gatekonzepte: 
a) schematische Darstellung der Struktur, links die Trenchzelle mit vertikalem Kanal, 
rechts die planare Zelle mit horizontal verlaufendem Kanal
b) Darstellung des Elektronenstroms in der Simulation. Die Kanäle sind jeweils dermaßen 
dünn, dass sie auf den Abbildungen nicht direkt zu sehen sind
Aus der Kombination von Feldstop-Design und Trench-Gate resultiert der Trenchstop-IGBT 
[Fra04]. Auch hier ist das Plasmaprofil zur Zelle hin aufgesteilt. Beim Abschalten breitet sich 
die Raumladungszone aus diesem Gebiet nach unten hin aus. Das führt dazu, dass ein großer 
Teil des Elektronen-Loch-Plasma bereits früh durch das elektrische Feld ausgeräumt wird und 
der  Tailstrom trotz  erhöhter  Ladungsträgerinjektion  im Vergleich  zu  älteren  IGBT-Designs 
deutlich früher abklingt. Eine geringere aktive Fläche ist notwendig, so dass Trenchstop-IGBTs 
kleiner gebaut werden können, da sie eine höhere mittlere Stromdichte verkraften [Las00a].
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1.1.2  Schaltverhalten
Angesteuert  werden IGBTs der betrachtenden Spannungsklassen ab 1200V üblicherweise 
mit einer Gatespannung von 15V. Höhere Spannungen sind unüblich, da sonst die Gefahr des 
Durchschlagen der dünnen Gateoxidschicht  besteht.  Abgeschaltet  wird durch eine negative 
Gatespannung  von  -5  bis  -15V.  Diese  hilft,  Abschaltverluste  zu  verringern  und  im  abge­
schalteten  Zustand  eine  hohe  du/dt-Festigkeit  zu  erzielen.  Der  Gatevorwiderstand  RG ist 
bestimmender  Faktor  für  die  Auf-  bzw.  Entladezeit  der  Gatekapazität.  Es  kann  durchaus 
erwünscht sein, für das Ein- und Ausschalten verschiedene Gatewiderstände zu nutzen, wie in 
Bild 1.10 dargestellt.
Bild 1.10: Ansteuerung eines IGBT mit verschiedenen Gatevorwiderständen für das Ein- 
und Ausschalten
Das Einschaltverhalten von IGBTs hängt primär von der Gateladung und der parallelen 
Freilaufdiode  (FWD)  ab.  Das  Ausschaltverhalten  hingegen  ist  abhängig  vom  eingestellten 
Plasma (-profil) und lokalen Lebensdauereinstellungen. Es steht hier eine hohe Plasmakonzen­
tration für eine geringe Durchlassspannung  UDS,sat einer kleinen Konzentration für schnelles 
Ausräumen  des  Plasmas  und  somit  schnellem  Schalten  gegenüber.  Abhängig  von  der 
angestrebten Verwendung des IGBT muss hier ein Kompromiss gefunden werden.
Während im unteren  Spannungsbereich  weiterhin  MOSFETs  als  schnelle  Schalter  domi­
nieren, so erreichen schnelle IGBTs je nach Spannungsklasse inzwischen Schaltgeschwindig­
keiten von mehreren (zehn) kHz. Bis zur Spannungsklasse von 1200V sind Werte von 100kHz 
realistisch. 
Ausschalten
Das  Ausschalten  ist  ein  kritischer  Moment  im  Betrieb,  dynamischer  Avalanche  und 
dynamisches  Latchen  können  zu  diesem Zeitpunkt  auftreten.  Ein  weiterer  zu  beachtender 
Punkt ist die Millerkapazität  CGD. Die in Bild 1.11 dargestellte Gate-Drain-Kapazität  CGD lädt 
das  abgeschaltete  Gate  bei  steigender  Spannung  UDS auf  bzw.  verhindert  eine  schnelle 
Entladung  des  Gates.  Dies  tritt  insbesondere  bei  noch  niedriger  Spannung  auf,  wenn  die 
Raumladungszone  noch  nicht  groß  ist.  Die  Veränderung  der  RLZ  wirkt  wie  eine 
spannungsabhängige Kapazität. Daraus resultiert ein verlangsamtes Abschalten des IGBT und 
dies muss bei der Auslegung der Gatevorwiderstandes berücksichtigt werden. Die Gategeo­
metrie  nimmt  ebenfalls  Einfluss  auf  die  Kapazität.  Ein  Trench-IGBT  weist  eine  geringere 
Millerkapazität auf als ein planarer [Mal01].
12
1.1   IGBT-Grundlagen
Anode
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Bild 1.11: IGBT-Modell mit Kapazitäten, angelehnt an [Hef94]
Die zeitweise Verhinderung des Absinkens der Spannung am Gate ist in Bild 1.12 zu sehen. 
Das so genannte Millerplateau zu Beginn des Abschaltvorgangs und seine Abhängigkeit vom 
Vorwiderstand lässt sich deutlich erkennen. Es führt dazu, dass der Kanal in dieser Zeit noch 
nicht  vollständig  geschlossen  wird.  Die  führt  zwar  zu  längeren  Schaltzeiten,  die  aber  den 
Vorteil haben, einer zu starken Aufsteilung der elektrischen Feldes entgegenzuwirken. Somit 
kann unter Ausnutzung des Millerplateaus der dynamische Avalanche (zumindest teilweise) 
unterdrückt werden [Ros04].
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Bild 1.12: Stromverlauf und Gatespannung beim Abschalten eines IGBT
Nach dem Abschalten des IGBT verbleibt ein Restplasma in der Driftzone, das zu einem Teil  
vom elektrischen  Feld  ausgeräumt wird,  zum anderen  über  Rekombination  abgebaut  wird. 
Diese Restladung verursacht einen abklingenden Tailstrom itail, der viele µs andauern kann und 
zu erhöhten Abschaltverlusten führt. Größe und Verlauf des Tailstroms sind vom Aufbau des 
Halbleiters,  insbesondere  des  eingestellten  Plasmaprofils  und  den  lokalen  Lebensdauer­
einstellungen  abhängig,  aber  auch  vom  Strom,  aus  dem  und  der  Spannung,  gegen  die 
abgeschaltet wird. Nicht zuletzt nimmt auch die Temperatur darauf Einfluss, da sie sich auf 
verschiedene  den  Tailstrom betreffende  Parameter  auswirkt,  wie  zum Beispiel  die  Träger­
lebensdauer. 
Die Plasmaextraktion über die Zeit ist in nachfolgendem Bild beispielhaft dargestellt.
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Bild 1.13: Extraktion des Plasmas aus dem IGBT aus <j>=100A/cm²
Beim Ausschalten kommt es durch parasitäre Induktivitäten in den Zuleitungen und im 
Modul zu Überspannungen, wie in  Bild 1.14 dargestellt. Die Spannungsspitze tritt im unent­
lasteten Schaltkreis dann auf, wenn die IGBT-Spannung auf die Zwischenkreisspannung ange­
stiegen ist und der Strom beginnt, auf die Freilaufdiode zu kommutieren. Die Überspannung 
hängt  nach Gleichung  1.4 von der  Steilheit  des  Stromabfalls  ab und führt  neben erhöhten 
Abschaltverlusten insbesondere zu einer erhöhten Spannungsbelastung der Bauelemente. Die 
Spannungsspitze  wird von der Einschaltspannungsspitze  der Freilaufdiode  überlagert,  deren 
Anteil vor allem in Hochspannungsapplikationen signifikant sein kann. 
U DS=L par
diD
dt
U FRM  (1.4)
Die  erwähnte  Stromsteilheit  lässt  sich  nur  eingeschränkt  durch  den  Gatevorwiderstand 
beeinflussen. Vielmehr muss  Lpar durch induktionsarme Module und Anschlusstechnik gering 
gehalten werden.
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Bild 1.14: Verlauf von Spannung und Strom im Ausschaltvorgang eines IGBTs ohne 
Ausschaltentlastung mit deutlicher Überspannungsspitze
Abschaltschwingungen
Die  nachfolgend  behandelten  Oszillationen  im  IGBT,  die  durch  den  Dynamischen 
Avalanche oder durch Quasilatchen hervorgerufen werden, lassen sich von außen als solche 
Schwingungen  kaum bemerken.  Störend  hingegen  können  sich  Trägerlaufzeit-Oszillationen 
auswirken. Bei IGBTs und anderen bipolaren Bauelementen wie der Diode können am Ende 
des  Abschaltvorgangs  in  der  Tailstromphase  sogenannte  Plasma  Extraction  Transit  Time 
(PETT)-Oszillationen  auftreten  [Gut02].  Dieses  Phänomen  ist  zu  beobachten,  wenn  ein 
Schwingkreis aus der Kapazität der Raumladungszone und parasitären Induktivitäten am Chip 
eine  Resonanzfrequenz  in  der  Nähe  der  Trägerlaufzeitschwingung  fT nach  Gleichung  1.5 
aufweist,  wobei diese von der Sättigungsdriftgeschwindigkeit  vsat und der Weite der Raum­
ladungszone wRLZ abhängt. 
f T=
3⋅vsat
4⋅wRLZ
 (1.5)
Der  mit  einem Mikrowellengenerator  vergleichbare  Mechanismus  beruht  auf  der  perio­
dischen Extraktion von Löchern aus dem verbleibenden Elektronen-Loch-Plasma. Durch den 
passenden  parasitären  Resonanzschwingkreis  kann  der  eigentliche  kleine  Effekt  bedeutsam 
werden.  Die hochfrequenten Schwingungen im Bereich von 100MHz bis  1GHz können ein 
ernsthaftes  EMV-Problem  darstellen,  in  Modulnähe  können  sie  beispielsweise  die  IGBT-
Ansteuerung negativ beeinflussen. Zur Vermeidung dieses Effektes ist eine Verschiebung des 
Resonanzpunktes notwendig. Dies geschieht hauptsächlich durch entsprechende Änderungen 
im Modullayout [Sie06].
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1.1.3  Fehlerfälle
Die betrachteten Fehlerfälle haben eine Gemeinsamkeit. Sobald sich der IGBT nicht mehr 
über den MOS-Kanal steuern und insbesondere nicht abschalten lässt, kann er in undefinier­
bare  Zustände  geraten.  Im  Ersatzschaltbild  nach  Abbildung  1.15 würden  nur  die  beiden 
bipolaren Transistoren und der Wannenwiderstand das Verhalten des Bauelements bestimmen. 
Die Gefahr einer Zerstörung ist beim Verlust der Kontrolle sehr hoch.
Dieser Abschnitt soll eine kurze Übersicht zu den auftretenden Fehlerfällen beim Abschalten 
eines  IGBTs  geben.  Diese  Ausführungen  werden  später  in  den  entsprechenden  Kapiteln 
vertieft.
Source
Gate
Drain
Bild 1.15: Ersatzschaltungsbild eines IGBT mit dem MOS-Transistor, dem rückseitigen 
pnp- und dem parasitären npn-Transistor. Die Steuerung erfolgt über das Gate. Sollte 
der Zustand des MOSFET keinen Einfluss mehr auf die Stromflüsse haben, ließe sich der 
IGBT nicht mehr kontrollieren.
Die eigentliche Zerstörung eines Bauelements erfolgt im Prinzip immer thermisch. Entweder 
werden lokale Aufschmelzungen oder gar Verdampfungen verursacht, oder durch Temperatur­
wechsel hervorgerufener mechanischer Stress verursacht Risse im Kristallgitter. So kann ein 
Überstrom oder ein Kurzschluss zu einer zu hohen Wärmeentwicklung führen, eine induzierte 
Überspannung einen Spannungsdurchschlag mit punktuell sehr hoher Temperatur verursachen. 
Ebenso sind eine ausgefallene Kühlung oder das Ablösen des Chips vom Lot [Tho02] und die 
entsprechend verschlechterte Wärmeabfuhr als Ausfallursachen denkbar. Ein weiterer Ausfall­
mechanismus,  der  lange  Zeit  nicht  geklärt  werden  konnte,  ist  durch  kosmische  Strahlung 
hervorgerufen [Kab94].  Dabei  leitet  hochenergetische Höhenstrahlung in der Raumladungs­
zone einen Avalanche ein, der das Bauelement zerstört.
In dieser Arbeit lag das Hauptaugenmerk auf folgenden drei Fehlerfällen, dem Dynamischen 
Avalanche,  dem  Latchen  sowie  dem  Thermischen  Weglaufen.  Insbesondere  die  beiden 
erstgenannten  Fälle  sind  jedoch  nicht  zwangsläufig  gleichzusetzen  mit  Zerstörung  des 
Bauelements.
Dynamischer Avalanche
Unter statischem Avalanche bzw. Lawinendurchbruch versteht man den Zustand, in dem 
Ladungsträger  durch hohe elektrische  Feldstärken  derart  beschleunigt  werden,  dass  sie  bei 
Zusammenstößen mit dem Kristallgitter  Elektronen-Loch-Paare generieren.  Die zusätzlichen 
Ladungsträger werden ebenfalls beschleunigt und erzeugen ihrerseits weitere freie Ladungs­
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träger usw., es findet eine Art Kettenreaktion statt. Die Steilheit der kritischen Feldstärke ist 
von  der  Dotierungskonzentration  des  Siliziums  abhängig  und  steigt  mit  zunehmender 
Dotierung. Sie liegt bei etwa EAV ≈ 2-3*105 V/cm.
Beim Dynamischen Avalanche handelt es sich um einen Avalancheprozess, der wesentlich 
durch die Beteiligung beweglicher Ladungsträger in der Raumladungszone begünstigt wird. Er 
ist zuerst bei Dioden in der Reverse-Recovery-Phase diskutiert worden, kann aber prinzipiell 
beim Abschalten aller plasmaüberschwemmten Bauelemente auftreten [Schl89].
Sowohl  beim  Eintreten  des  Dynamischen  Avalanches,  als  auch  im  später  betrachteten 
Latchen, ist ein Umstand von maßgeblicher Bedeutung, der erhöhte Löcherstrom. Nach dem 
Abschalten des Kanals fließt weiterhin ein hoher Strom durch den IGBT bis zum Abkommu­
tieren  auf  die  Freilaufdiode.  Dieser  Strom wird  nun statt  gemeinsam von  Elektronen  und 
Löchern  nahezu  ausschließlich  von  den  Löchern  getragen.  Bild  1.16 zeigt  die  Anteile  von 
Löcher- und Elektronenstrom am Gesamtstrom während des Abschaltens gemessen am Source­
kontakt. Deutlich erkennbar ist zum Zeitpunkt des Rückgangs der Gatespannung ein Abfalls 
des Elektronenstroms von mehr als zwei Drittel des Gesamtstroms auf nahezu null. In gleichem 
Maße wie der Elektronenstrom abfällt, steigt der Löcherstromanteil, bis er quasi 100% erreicht.
Zeit 
0
La
du
ng
st
rä
ge
rs
tr
öm
e 
[A
/c
m
²]
1000
-10
G
at
es
pa
nn
un
g 
[V
]
30
40
Löcherstrom
Elektronenstrom
Bild 1.16: Verlauf von Elektronen- und Löcherstrom im Abschalten, der Gesamtstrom im 
betrachteten Zeitraum ist konstant 1000A
Während  des  Abschaltvorgangs  beginnt  der  IGBT  Spannung  aufzunehmen.  Das  heißt, 
sourceseitig  wird  am pn-Übergang  von  p-Wanne  und  Basisgebiete  eine  Raumladungszone 
(RLZ) aufgebaut, die das entstehende elektrische Feld auffängt. Die RLZ kann sich nur in dem 
Maße  ausweiten,  wie  das  zuvor  zur  guten  Stromleitung  benötigte  Elektronen-Loch-Plasma 
ausgeräumt wird. Zum Ausräumen fließen die Löcher des Plasmas durch die Raumladungszone 
zum Sourcekontakt, siehe Bild 1.17.
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n+ p n- p
Plasma
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Bild 1.17: Ausbildung einer Raumladungszone im abschaltenden IGBT, 
die das elektrische Feld aufnimmt
Dieser Löcherstrom führt zu einer Aufsteilung des elektrischen Feldes:
dE
dw
= q
ε 0⋅ε r
⋅N eff  (1.6)
mit einer effektiven Dotierung bestehend aus Grunddotierung und erhöhter Löcherdichte
N eff=N Dp  (1.7)
Die Feldspitze  E0 steigt an,  bis  sie die kritische Feldstärke  EAV erreicht.  Es werden freie 
Ladungsträger generiert, der Dynamische Avalanche setzt ein. Die freiwerdenden Elektronen 
kompensieren teilweise den Löcheranteil aus Gleichung 1.7 zu
N eff=N Dp−nAV  (1.8)
so dass die Spitze des elektrischen Feldes E0 wieder abgesenkt wird, ein Gleichgewicht stellt 
sich ein. Es ist bekannt, dass der Dynamische Avalanche mit einem schwach S-förmigen Kenn­
linienverlauf verbunden ist [Oet00]. Diese Charakteristik kann zu Filamentierungen führen.
Für den Fall hoher Stromdichten ändert sich das bislang dreieckige Feldprofil gemäß Bild 
1.18, wobei sich hier die Zellseite links befindet. Da die generierten Löcher Richtung Anode 
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abfließen, erhöhen sie rechts die Raumladungsdichte. Die freien Elektronen fließen Richtung 
Kathode und kompensieren hier teilweise die Löcherladung. Da die Fläche unter Kurve bzw. 
das Integral des Feldes und somit auch die aufgenommene Spannung konstant bleiben muss, 
steigt  der  Gradient  des  elektrischen  Feldes  anodenseitig  an.  Mit  zunehmender  Stromdichte 
verstärkt sich dieser Effekt [Wac91].
Bild 1.18: Feldverlauf für verschiedene Stromdichten bei konstanter Weite der 
Raumladungszone, aus [Oet00]
Ein einfaches Modell für den Dynamischen Avalanche ist in Abbildung 1.19 dargestellt. Der 
Gesamtstrom setzt  sich  aus  Löcher-  und  Elektronenstrom zusammen.  Der  Elektronenstrom 
kann maximal so groß werden wie der Löcherstrom:
in≤i p  (1.9)
Für die Avalanche-Stromverstärkung folgt daraus:
AV=
in
i ni p
≤ 0,5  (1.10)
Das heißt, für eine Verstärkung des rückseitigen pnp-Transistors von αpnp  0,5 lässt sich die 
Bedingung für das Unterdrücken eines regenerativen Aufsteuerns
AV pnp1  (1.11)
und eine daraus unmittelbar resultierende Zerstörung des Bauelementes verhindern.
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Bild 1.19: Einfaches Modell für den Dynamischen Avalanche beim IGBT
Das elektrische Feld ist typischerweise noch innerhalb der n--Basis an den Grabenkanten 
eines Trench-IGBT am höchsten. Daher ist ein starkes Brennen des Avalanche an dieser Kante 
zu  beobachten  (siehe  Bild  1.20).  Daher  werden  die  Ecken  bzw.  der  gesamte  Trenchboden 
abgerundet, um die Feldstärkespitzen zu reduzieren. Mit zunehmender Rundung verteilen sich 
die Feldlinien immer gleichmäßiger.
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Bild 1.20: Elektrisches Feld beim Abschalten. Deutlich erkennbar ist es extrem hoch an 
der linken Trenchkante, während an der rechten Trenchecke das Feld durch das 
Floating-p-Gebiet aufgefangen wird. Rot steht in der Abbildung für Feldstärken von 2-
3·105V/cm, welche zu einer starken Avalanchegeneration führen.
Der Dynamische Avalanche vergrößert die Abschaltverluste. Wie wir im folgenden zeigen 
werden,  führt  seine  schwache  S-Charakteristik  zu  Stromfilamentierungen.  Bei  integrierter 
Parallelschaltung bestimmen Nachbarschaftseffekte  die  Filamentwanderung.  Aber  bereits  in 
diskreten  Parallelschaltungen  sind  wandernde  Filamente  zu  beobachten.  Ein  sekundäres 
Latchen, das heißt ein Latchen, das durch den Dynamischen Avalanche ausgelöst wird, wurde 
nicht  nachgewiesen.  Der  Dynamische  Avalanche  kann  als  Initiator  von  Zerstörungs­
mechanismen  betrachtet  werden,  aber  er  kann  zu  keinem  endgültigen  Einrasten  in  einen 
„Closed-Loop” führen.
Latchen
Unter Latchen bzw. Latch-Up verstehen wir den Zustand, in dem der IGBT in einen über 
das  Gate  nicht  mehr  kontrollierbaren  Thyristorzustand  gerät.  Wenn  die  Verstärkung  der 
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Schleife aus parasitärem pnp- und npn-Transistor größer eins wird, “rastet” der IGBT in diesem 
Zustand ein, der MOSFET in Abbildung 1.15 hat keinen Einfluss mehr auf das Verhalten der 
bipolaren Bauelemente und kann den Stromfluss durch den IGBT nicht mehr stoppen. 
Bei  angenommener  konstanter  Verstärkung  αpnp (0,3..0,5)  muss die  Verstärkung des zell­
seitigen npn-Transistors der Bedingung nach Gleichung 1.12 genügen, um ein Latchen zu ver­
hindern.
αpnp + αnpn  < 1 (1.12)
Die differentielle Verstärkung αnpn steigt mit zunehmender Basis-Emitter-Spannung, welche 
wiederum  durch  den  Spannungsabfall  über  den  Wannenwiderstand  RW definiert  ist.  Mit 
zunehmendem Strom durch den Widerstand steigt der Spannungsabfall über ihn. Wie in Bild 
1.21 dargestellt,  fließen  im  oberen  Strang  Elektronen  von  der  Source  zum  Drainkontakt, 
während sich die Löcher entgegengesetzt auf dem unteren Strang bewegen. Die Basis-Emitter-
Spannung  des  npn-Transistors  wird  also  durch  den  Löcherstrom  im  IGBT  sowie  den 
Wannenwiderstand bestimmt. Einen erhöhten Löcherstrom erhält man zum einen durch den 
Betrieb des Bauelements mit stark überhöhtem Laststrom oder indem der Löcherstromanteil am 
Gesamtstrom vergrößert wird.
Source
Drain
n
p
RW
Bild 1.21: Einfaches Latchmodell
Wie auch beim Dynamischen Avalanche ist  der oben beschriebene erhöhte  Löcherstrom 
beim Abschalten von gravierender Bedeutung. Hier wirken sich auf den Latchvorgang keine 
Raumladungseffekte und hohe Feldstärken aus, sondern vielmehr der Stromfluss der Löcher in 
der p-Wanne.
n+ pn-
Kollektor
RW
n+p
n-
Kollektor
RW
Bild 1.22: Wannenwiderstände im planaren (links) und im Trench-IGBT (rechts)
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Thermische Kopplung
Latch-Up  und  Dynamischer  Avalanche  sind  thermisch  gegenläufig.  Die  Latch-Neigung 
nimmt mit steigender Temperatur zu. Dies liegt zum einen an dem mit erhöhter Temperatur 
steigenden  Wannenwiderstand,  über  den  daraufhin  bei  gleichem  Stromfluss  eine  höhere 
Spannung abfällt. Zum anderen kommt es zu einer thermischen Aufsteuerung des Transistors, 
ein Umstand, der im folgenden Kapitel genauer betrachtet wird. 
Der Dynamische Avalanche dagegen geht mit steigender  Temperatur zurück.  Ursächlich 
dafür ist die mit steigender Temperatur anwachsende kritische Feldstärke EAV. Auch die Drift­
geschwindigkeit  der  Löcher  sinkt,  was  den Dynamischen  Avalanche  thermisch mitkoppelt. 
Allerdings ist dieser Effekt kleiner als der oben genannte gegengekoppelte.
d AV
d T
 0  (1.13)
d npn
d T
 0  (1.14)
Bei Betrachtung der Zusammenhänge zwischen Latchen und Dynamischem Avalanche (z.B. 
sekundäres Latchen [Ros04] oder Vorfilamentierung) ist also auf jeden Fall die Temperatur mit 
zu berücksichtigen.
In  Simulationen,  bei  denen  der  Abschaltverlauf  weitgehend  homogen,  also  frei  von 
Schwingungen  ist,  lässt  sich  beispielsweise  folgendes  beobachten:  Zunächst  brennt  bei 
geschlossenem Gate ein Avalanche als Elektronenlieferant.  Mit fortschreitender Erwärmung 
bei immer noch steigender Spannung wird der Avalanche in dieser Funktion nach und nach 
von einer Injektion aus der Kathode, also einem Vorstadium des Latchens, abgelöst. Dies ist 
bildlich dargestellt in Abbildung  1.23. Bei Simulationen mit höherer Ausgangstemperatur als 
den  400K  der  dort  dargestellten  ist  der  Dynamische  Avalanche  bereits  zu  Beginn  des 
Abschaltens nur schwach ausgeprägt und das Injektionsverhalten dominiert signifikant früher. 
Dieses Verhalten können wir als einen Beleg dafür nehmen, dass die Latchneigung des IGBT 
bei  steigender  Temperatur  ebenfalls  steigt,  während  der  Dynamische  Avalanche  immer 
weniger ausgeprägt ist.
Folgerungen hieraus für die angestrebten Latch-Up-Vermeidung ist die Verringerung des 
Wannenwiderstandes, der mit steigender Temperatur größer wird und den parasitären npn-
Transistor aufsteuert.
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Bild 1.23: Sehr homogene Abschaltsimulation (Chopperschaltung mit 3 IGBTs): mit 
fortschreitender Zeit und damit Erwärmung der Zelle nimmt der Beitrag des 
Avalanche als Elektronenlieferant ab und wird in gleichem Maße von einer 
Elektroneninjektion aus dem Sourcegebiet kompensiert
Thermisches Weglaufen
Auch das Thermische Weglaufen ist das Resultat einer Schleifenverstärkung größer eins. 
Betroffen sind wieder die beiden parasitäten Bipolartransistoren, wie in Bild  1.24 dargestellt. 
Hierbei  wird  einer  der  beiden  Transistoren  durch  eine  Temperaturerhöhung  derart  aufge­
steuert,  dass  diese  Aufsteuerung  zu  einer  weiteren  Temperaturerhöhung  führt  usw.,  der 
Transistor also “wegläuft”.
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Drain
Source =
=
Bild 1.24: Modell für das thermische Weglaufen
Thermisches Weglaufen kann nur in thermodynamischen Simulationen beobachtet werden. 
Isotherme  Simulationen  bei  erhöhten  Temperaturen  können  zwar  das  Absinken  der 
Potentialbarriere darstellen. Die thermische Mitkopplung des Transistors kann aber aufgrund 
der fixen Temperatur nicht nachgebildet werden.
Zusammenfassung Fehlerfälle
Drain
Source
T
Dynamischer 
Avalanche
Drain
Source =
=
Latchen
Drain
Source =
=
Thermisches 
Weglaufen
Bild 1.25:  Modelle für die verschiedenen Fehlerfälle beim Abschalten
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1.1.4  Kurzschlüsse
Kurzschlüsse stellen in vielen Bereichen der Elektrotechnik eine Hauptursache für Ausfälle 
und  Zerstörungen  dar.  Ein  großer  Vorteil  des  IGBT  ist  seine  Fähigkeit  zum Kurzschluss­
abschalten. Ein IGBT geht im Kurzschlussfall in die Stromsättigung, der Strom ist begrenzt. 
Dieser Wert wird als Begrenzungsstrom bezeichnet [Tch00]. 
Außerhalb bestimmter Bedingungen ist aber auch ein IGBT durch Kurzschlüsse gefährdet. 
Die  Hauptfaktoren  sind  die  über  dem  Bauelement  abfallende  Leistung,  die  durch  den 
Begrenzungsstrom und die zugehörige Durchlassspannung bestimmt ist, sowie den Zeitraum, 
in der diese wirkt.  Letztlich führen zu große Werte dieser Parameter zu einem temperatur­
bedingten Latchup.
Die Zerstörung eines Bauelements kann jedoch verschiedene Ursachen haben. Zum Einen 
kann  ein  Kurzschluss  im  IGBT  aufgrund  eines  temperaturbedingten  Latchup  erfolgen.  In 
modernen,  quasi  latchfreien  IGBTs  stellt  dies  jedoch  kein  ernsthaftes  Problem  mehr  dar 
[Keg05]. 
Ebenso kann ein beim Einschalten des IGBTs vorliegender bzw. während seiner Ein-Phase 
auftretender Kurzschluss zur Zerstörung führen. In diesem Zusammenhang findet manchmal 
auch der  Begriff  Stromzerstörung Anwendung.  Typischerweise überstehen die  Transistoren 
eine Kurzschlussbelastung für einige µs, so dass die Überwachungselektronik den Transistor 
noch ausschalten kann, ohne dass es zu Schäden kommt. Die Dauer dieses zulässigen Pulses 
nimmt mit zunehmender Sperrschichttemperatur ab, wie beispielhaft in Bild 1.26 dargestellt.
Es kann auch der Fall auftreten, dass der Transistor einige µs nach einem Kurzschlusspuls 
im Anschluss an ein erfolgreiches Abschalten zerstört wird [Las03]. Die Ursache hierfür liegt in 
der Energie, die während des Kurzschlusses freigesetzt wird und als Wärme zur Anodenseite 
des IGBT wandert. Dort löst die Temperatur ein thermisches Weglaufen des parasitären pnp-
Transistors aus.
Bild 1.26:  Beispiel für die Verkürzung der zulässigen Kurzschlusszeit bei steigendender 
Sperrschichttemperatur, aus [Keg05]
Der Kurzschlussstrom eines IGBT wird insbesondere durch die Kanalleitfähigkeit bestimmt. 
Ein  besonders  gut  leitfähiger  Kanal  führt  zu  einer  geringen  Durchlassspannung  UCEsat. 
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Gleichzeitig erhöht sich aber der Begrenzungsstrom, den der IGBT im Kurzschlussfall tragen 
muss. Dies resultiert in einer höheren freiwerdenden Energie, die einen schnelleres Reagieren 
der Treiberschaltung erfordert. Außerdem sind höhere Ströme schwerer abschaltbar. Die Über­
stromabschaltfähigkeit  eines IGBT muss beachtet  werden.  Die Auslegung des Kanals  muss, 
neben beispielsweise dynamischen Aspekten, insbesondere das Kurzschlussverhalten des Tran­
sistors berücksichtigen.
1.2  Simulationen
Unter  Modellen verstehen wir Nachbildungen der Realität.  In Abhängigkeit  von der be­
trachteten Perspektive kann es unterschiedliche Modelle zu ein und dem selben Sachverhalt 
geben.  Insbesondere im naturwissenschaftlichen Sinn dient  ein Modell  nicht allein der An­
schauung, sondern vielmehr der stellvertretenden Verwendung anstelle des Originals. Unter 
Modellen können wir in diesen Fällen Berechnungsvorschriften verstehen, die die zu lösenden 
Probleme in vom Betrachter oder vom Computer lösbare Form bringen.
1.2.1  Kompaktmodelle
Zur Beschreibung der Vorgänge in einem elektronischen Bauteil gibt es verschiedene An­
sätze.  Eine Variante stellen die sogenannten Kompaktmodelle dar. Diese beschreiben die zu 
betrachtenden Bauelemente rein analytisch. Ihnen liegen Formeln mit einer Anzahl Variablen 
zu Grunde, die insbesondere das statische und dynamische Klemmverhalten nachbilden. Die 
Parameter zur Beschreibung werden dabei aus Messungen gewonnen und gelten für einen ein­
zelnen Bauelementetyp oder in Grenzen für eine Bauelementefamilie.  Eine Problemstellung 
lässt sich durch Einsetzen der Variablen in die Formeln lösen. Im engeren Sinne handelt es sich 
hierbei nicht um Bauteilsimulationen, sondern um analytische Berechnungen.
Der Vorteil dieser Modelle liegt auf der Hand: eine analytische Lösung ist schnell erzielt. Ein 
kompletter  Schaltvorgang  ist  innerhalb  kürzester  Zeit  berechnet.  Dem  steht  der  Nachteil 
gegenüber, dass die Kompaktmodelle in der Regel nur für einen bestimmten Parameterbereich 
mit  guter  Genauigkeit  arbeiten.  Zum  anderen  verschlingt  der  Entwicklungsaufwand  für 
Kompaktmodelle sehr viel Zeit. Für die Berücksichtigung neuer Betriebsparameter oder leichter 
geometrischer  Änderungen des Modells  kann eine aufwendige  Modellanpassung notwendig 
werden  [Tch00].  Über  die  physikalische  Vorgänge  innerhalb  der  Bauelemente  geben  sie 
desweiteren keine Auskunft. Typische Schaltungssimulatoren sind SPICE, ELDO und SABER.
1.2.2  Device-Simulation
Die  Device-Simulation,  auch  numerische  Simulation  genannt,  bedient  sich  der  Finite 
Elemente Methode (FEM) [Mei00] bzw. der Finite Differenzen Methode (FDM). Hierbei wird 
das  zu  untersuchende  Objekt  oder  Ausschnitte  davon  geometrisch  ein-,  zwei-  oder  drei­
dimensional  nachgebildet,  wobei  die  verwendeten  Materialien  und  ihre  Eigenschaft,  z.B. 
Dotierungen, berücksichtigt werden. Das erhaltene Modell wird mit einem Netz von Polygonen 
belegt,  welches  das  Bauteil  in  diskrete  Abschnitte  aufteilt.  Es  entsteht  ein  Netzwerk  aus 
mehreren Tausend Maschen bzw. Knoten. Innerhalb dieser Abschnitte werden nun im Rahmen 
der  Simulation  Differentialgleichungen in  Abhängigkeit  äußerer  Parameter  wie  auch  der 
Zustände  der  benachbarten  Abschnitte  als  Randbedingungen  numerisch  gelöst.  Bei  der 
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Halbleitersimulation handelt es sich im einfachsten Fall um ein System aus Halbleitergrund­
gleichungen [Sim93].
Das sind zum einen die Feldgleichung
div ε gradΦ=q n− p−N    (1.15)
mit N als Dotierungskonzentration, die Kontinuitätsgleichungen für Elektronen
δn
δt
=G−R1
q
δjn
δx
 (1.16)
und für Löcher
δp
δt
=G−R− 1
q
δj p
δx
 (1.17)
sowie den Drift-Diffusionsgleichungen für den Elektronenstrom
j n=q  μnnEDn
dn
dx
  (1.18)
und den Löcherstrom
j p=q  μ p pE−D p
dp
dx
  (1.19)
Dieses Modell kann erweitert werden, z.B. um Hochdotierungseffekte wie Bandverengung, 
um  Rekombinationsmodelle  (Auger-  oder/und  Shockley-Read-Hall-Rekombination  (SHR)), 
Beweglichkeitsmodelle  in  Abhängigkeit  von  Dotierung  und  Feldstärke  etc.  Zudem  müssen 
Randbedingungen  eingeführt  werden,  die  ohmsche  Kontakte  beschreiben  oder  Symmetrie­
bedingungen zur Begrenzung des Simulationsgebietes.
Berücksichtigt man auch das thermische Verhalten in der Simulation, wird diese ungleich 
komplexer.  Im  Folgenden  ein  paar  Beispiele,  worauf  sich  die  Temperatur  auswirkt:  die 
Trägerlebensdauer, die Ladungsträgerbeweglichkeiten, die Konzentration freier Ladungsträger 
etc. Weiterhin kommt es zu lokaler Wärmeerzeugung oder -vernichtung und den damit ver­
bundenen Erwärmungen und Abkühlungen sowie Wärmediffusionen.
Diese umfangreichen Gleichungssysteme müssen nun für die vielen Tausende Polygone der 
Vermaschung numerisch gelöst werden. Dies erfolgt immer wieder in Abhängigkeit von der 
zeitlichen Auflösung der Simulation. Die Schrittweite muss nicht nur deshalb klein gehalten 
werden,  um  schnelle  Effekte  gut  auflösen  zu  können.  Vor  allem  muss  die  Schrittweite 
ausreichend  klein  sein,  damit  der  Solver  konvergiert.  Entsprechend  zeitaufwendig  ist  eine 
Device-Simulation. Das Berechnen eines Schaltvorganges kann viele Stunden dauern. Bei kom­
plexen  Strukturen  und  insbesondere  bei  thermodynamischer  Simulation  können  sich  die 
Berechnungen auch über viele Tage hinziehen.
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1.2.3  Der Simulator Dessis und der Mixed Mode
Bei dem im Rahmen dieser Arbeit verwendeten Simulator handelt es sich um Dessis aus 
dem  Simulationspaket  TCAD  der  Firma  ISE  [Des02].  Es  handelt  sich  dabei  um  einen 
Halbleitersimulator,  der das Gute aus beiden beschriebenen Welten vereint.  So wurden die 
untersuchten IGBTs als Devicemodelle aus Geometrie, Material, Dotierungen und Kontakten 
zur  Außenwelt  erstellt,  vermascht  und  für  sich  simuliert.  Für  unsere  Untersuchungen  an 
IGBTs,  die  innerhalb  von  Schaltungen  mit  Freilaufdioden  und  parasitären  Induktivitäten 
erfolgen  sollten,  konnten  wir  auf  den  sogenannten  Mixed  Mode  zurückgreifen.  In  diesem 
Modus werden, ähnlich wie in SPICE, elektrische Schaltungen über gemeinsame Knoten der 
Bauelemente miteinander definiert. Diese Bauelemente können beispielsweise einfache lineare 
Bauteile  wie Widerstände sein,  kompaktmodellierte  Dioden sowie eine oder  mehrere FEM-
Strukturen. Der Simulator löst das Schaltungsnetzwerk wie ein Schaltungssimulator, indem er 
hierfür die Spannungs- und Stromwerte an den Kontakten der FEM-Devices berücksichtigt. 
Gleichzeitig löst er die inneren Gleichungssysteme der Devices in Abhängigkeit ihres inneren 
Zustandes sowie dem an den Kontakten.
1.2.4  Simulation versus Messungen
Messungen werden gemeinhin durch Simulationen ergänzt. Die Simulation weist gegenüber 
Messungen zunächst  zwei  Vorteile  auf,  sie  ist  schneller  (flexibler)  und billiger.  Messungen 
geben dafür  die  Realität  wieder.  Allerdings  gibt  es  Situationen,  in denen gerade  das  nicht 
erwünscht  ist.  In  der  Simulation  können  bestimmte parasitäre  Elemente  und physikalische 
Effekte unterdrückt bzw. ausgeschaltet werden. Schaltet man beispielsweise bei der Simulation 
die  Avalanchegeneration  ab  und  vergleicht  die  Ergebnisse  mit  der  selben  Berechnung  mit 
eingeschaltetem Avalanche, so kann man unter Umständen den Avalanche als Zerstörungs­
ursache ausschließen oder explizit erkennen. Auch können beispielsweise Kontakte an Stellen 
oder  auf  Arten  verlegt  werden,  ohne  physikalischen  oder  technologischen  Zwängen  zu 
unterliegen. Dies war im Rahmen dieser Arbeit sinnvoll zur Untersuchung des Einflusses von 
Kapazitäten, die im Simulator bequem unterschlagen werden konnten. Die genannten Beispiele 
machen allerdings auch deutlich, dass man sich an dieser Stelle mit Modellen befasst, die eine 
uneingeschränkte  Übernahme  der  Ergebnisse  in  die  reale  bzw.  physikalische  Welt  nicht 
zulassen. Nur mit einem Bewußtsein und dem Wissen um die Möglichkeiten und Grenzen der 
Modelle lassen sich sinnvolle Schlussfolgerungen aus Simulationen herleiten. Dazu ein kleines 
Beispiel:
Für manche Simulationen dieser Arbeit waren ungewöhnlich hohe Stromdichten notwendig, 
um die gewünschten Effekte zu erzielen. Ein Vergleich mit den Messwerten ergab über einen 
großen  Zeitraum und verschiedenste  Modelle  eine  nahezu  konstante  Abweichung  um den 
Faktor 20. Parametervariationen, die in der Simulation eine Verdreifachung der Stromabschalt­
fähigkeit hervorriefen, taten dies um den gleichen Faktor bei den realen Bauelementen. Diese 
Konstanz  führte  uns zu der  Ansicht,  dass  unsere Trendaussagen glaubhaft  erschienen.  Die 
absolute  Höhe  des  Stromes  hingegen  betrachteten  wir  als  Artefakt.  Gründe  für  die  starke 
Abweichungen haben wir übrigens gefunden. Sie werden später in dieser Arbeit diskutiert.
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1.2.5  Über die Simulationen dieser Arbeit
Ziel  unserer  Untersuchungen  war  insbesondere  das  Verhalten  paralleler  Zellen  im 
Abschaltvorgang ohne Berücksichtigung des Randabschlusses eines IGBT, von Feldringen oder 
ähnlichem.  Um  eine  Lokalisierung  des  Stroms  zuzulassen,  ist  eine  Parallelschaltung  der 
Transistoren unerlässlich. Da die benötigte Rechenzeit mit zunehmender Anzahl an parallelen 
Elementen überproportional ansteigt, ist eine beliebig große Menge an parallelen Einzel-IGBTs 
nicht möglich. Der größte Anteil der Simulationen erfolgte daher in einem Kompromiss mit 
einer Parallelschaltung aus drei IGBTs wie in Bild 1.27 dargestellt.
T1
T2
T3
UZK
UG
Lpar
DFL
Ilast
R1
R2
R3
Bild 1.27: Einfache Chopperschaltung mit drei parallelen IGBTs. Die Lastinduktivität ist 
durch eine Stromquelle nachgebildet, die parasitären Induktivitäten sind zu Lpar 
zusammengefasst.
Es  wurde  ausschließlich  das  Abschaltverhalten  untersucht,  die  Schaltung  konnte 
entsprechend  einfach  gehalten  werden.  Ausschaltentlastungen  wurden  in  der  Regel  nicht 
eingesetzt. Die Transistoren waren  baugleich, meistens mit dem selben Areafaktor3 normiert. 
Die notwendige Inhomogenisierung [HOW01] beim Ausschalten erfolgte über eine Variation 
der Gatevorwiderstände mit einem ΔR ≈ 10%R. Die Auswirkungen der relativen Variation  der 
Gatewiderstände  sind  in  Bild  1.28 veranschaulicht.  Bei  der   Beschaltung  mit 
Gatevorwiderständen habe wir drei Wege verfolgt, wie in Abbildung 1.29 dargestellt. Während 
in Bild 1.29a die Gatevorwiderstände direkt an der Gatesteuerspannung lagen und somit eine 
Gaterückwirkung  zwischen  den  einzelnen  Zellen  ausgeschlossen  werden  konnte,  waren 
Interaktionen zwischen den Gates  und deren Spannung in den Varianten  1.29b  und  1.29c 
aufgrund des großen zentralen Vorwiderstands möglich. Ein vergleichbares Abschaltverhalten 
würde man z.B. durch folgende Kombinationen bekommen, für den Fall a: 3,0Ω/3,3Ω/3,6Ω und 
den Fall c: 3,0Ω/0,3Ω/0,3Ω. 
3 Die IGBT-Zellen für die Simulation wurden entsprechend der Abmessungen ihrer realen Pedante entworfen,  
ihre Oberfläche liegt somit im unteren dreistelligen µm²-Bereich. Um die Simulation und ihre Auswertung zu 
erleichtern, werden die Zellen mittels des Areafaktors auf eine Fläche von 1cm² normiert. In diesem Fall ist die 
mittlere Stromdichte über das Bauelement gleich dem Drainstrom pro cm².
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Bild 1.28: Ausschaltsimulationen bei Unterschieden der Gatevorwiderstände ΔR von 1% 
(links) und 10% (rechts)
Um Lokalisierungseffekte überhaupt beobachten zu können, wurde aus sehr hohen Strom­
dichten  abgeschaltet,  die  etwa  dem Zwanzigfachen  der  Belastbarkeit  der  realen  Vorbilder 
entsprach. Um wiederum Kanäle mit einer derart großen Stromtragfähigkeit  zu bekommen, 
musste die Gatespannung UG für den eingeschalteten Zustand bei 40V liegen. Auch dies ist ein 
pathologischer  Wert,  da man mit  dieser  Spannung bei  gegebener  Oxiddicke  an die  Durch­
schlagfeldstärke von Siliziumdioxid  Ekrit,SiO2 = 7 MV/cm heranreicht.  Trotzdem haben unsere 
Untersuchungen  jeweils  zu  den  richtigen  Tendenzen  bezüglich  der  Abhängigkeit  von 
Bauelement-Parametern geführt.
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RG1 RG2 RG3
UG
RG1 RG2 RG3
RG,zentral
UG
a b
RG1/RG,zentral RG2 RG3
UG
c
Bild 1.29: Drei verwendete Anordnungen der Gatevorwiderstände, a) Sternanordnung 
mit einzelnen Gatevorwiderständen auf Treiberpotential, b) Sternanordnung aus 
Einzelwiderständen mit großem Zentralwiderstand, c) Serienanordnung, entweder mit 
großem zentralen Vorwiderstand und kleineren nachfolgenden oder drei gleichgroßen 
Gatewiderständen
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2.1.1  Der Injection-Enhancement-Effekt
Eine  Voraussetzung  für  eine  gute  Leitfähigkeit  eines  langen  Basisgebietes  ist  eine  hohe 
Konzentration freier Ladungsträger, um den Spannungsabfall über die Driftzone zu verringern. Im 
Sinne guter Durchlasseigenschaften, insbesondere von Hochspannungs-IGBTs der Spannungsklasse 
1700V und höher, ist es hilfreich, das Plasmaprofil so zu formen, dass sich eine hohe Konzentration 
mit starker Aufsteilung des Profils zur Kathodenseite hin ergibt. Dies ist bereits bei Thyristoren der 
Fall.  Bei  ersten  Generationen  von  Planar-IGBTs  war  das  Plasmaprofil  jedoch  kathodenseitig 
abgeflacht, was zu schlechterem Durchlassverhalten im Vergleich zu Thyristoren führte. Erreicht 
wird eine Aufsteilung primär dadurch, dass die Löcher am Abfließen gehindert werden.
Einen entscheidenden Fortschritt in Hinblick auf diese Problematik brachte die Einführung der 
Trench-Zelle. Während von der Kathodenseite des Trenches aus einem kleinen Gebiet die Elek­
tronen ausströmen, sind sich die von unten kommenden Löcher auf der gesamten Fläche Ober­
fläche verteilt.  Der größte Teil  dieser Fläche liegt auf der Außenseite des Trenches, die zur p+-
Wanne der Kathode strömenden Elektronen werden durch den Graben behindert.
Dieser  Effekt  lässt  sich  intensivieren,  indem  die  effektive  Fläche,  über  die  die  Löcher 
abfließen können, reduziert wird. Ein einfacher Ansatz ist der, nicht alle vorhandenen IGBTs 
auf einem Chip zu beschalten. Eleganter kann dies gelöst werden, indem die Zellen in einem 
sinnvollen Abstand zueinander liegen. Dieses Vorgehen führt allerdings zu erhöhten Löcher­
stromdichten in den Zellen während des Abschaltens und Ausräumens des IGBT. Da dies die 
Fehlerneigung erhöht, muss dieser Umstand bei der Auslegung des Chipdesigns berücksichtigt 
werden.
Die derart verringerte effektive Kanaldichte reduziert damit die Leitfähigkeit des gesamten 
Kanals.  Es  ist  grundsätzlich  so,  dass  eine  begrenzte  Stromtragfähigkeit  des  Kanals  der 
Kurzschlussfestigkeit dient und der Spannungsabfall bei Bauelementen hoher Sperrspannung 
klein  im  Vergleich  zu  Spannungsverlusten  im  Driftgebiet  sind.  Bei  der  Auslegung  des 
Abstandes der Zellen zueinander, des sogenannten Pitches, muss der Kanalwiderstand jedoch 
Beachtung finden. Es wird ein Optimum gemäß Bild 2.1 gesucht.
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UCE,on
Pitch
KanalPlasma
Optimum Pitch
Bild 2.1: Abhängigkeit der Durchlassspannung vom Pitch, also dem Abstand zwischen 
den Transistoren. Je größer der Abstand, desto mehr Plasma wird aufgestaut. Die 
dadurch reduzierte Kanallänge macht sich erst zu einem „späten“ Punkt negativ 
bemerkbar. Bei Hochspannungs-IGBTs liegt das Optimum weiter links als bei IGBTs 
kleinerer Spannungsklassen
2.1.2  Vergleich von Planar- und Trench-IGBTs 
Ein wichtiges Argument für den technischen und technologischen Aufwand, der betrieben 
wurde und wird für die Entwicklung und Produktion von IGBTs in Trench-Technologie, ist das 
verbesserte Durchlassverhalten im Vergleich zu Planar-IGBTs gleicher Klasse.
Bild 2.2: Vergleich einer Strom-Spannungscharakteristik von Planar- und Trench-IGBTs 
aus [Ham01]
Trench-IGBTs sind ihren planaren Vorgängern in mancherlei Hinsicht überlegen, aber nicht 
in allen Belangen. Beim idealen planaren IGBT brennt der dynamische Avalanche mittig unter 
der  Zelle.  Die  Löcher  können  vertikal  nach  oben  ins  p+-Gebiet  fließen.  Damit  kann  der 
Avalanche  kein  sekundäres  Latchen  einleiten.  Beim  Trench-IGBT  hingegen  zündet  der 
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dynamische Avalanche an der kathodenseitigen Ecke des Grabens. Somit fließen die Löcher 
den Elektronen entgegen und müssen an der Kathode vorbei zur p+-Wanne (Bild  2.3). Auch 
wenn die Latchgefahr beim Trench-IGBT aufgrund des kleineren Wannenwiderstands geringer 
ist, so kann dieser Effekt trotzdem zu erhöhter Injektion und somit zum Einleiten von schwin­
genden Injektionsfilamenten führen.
n+ p
n-
Kollektor Gate
n-
p
n+
Kollektor
G
at
e
Bild 2.3: Ort des dynamischen Avalanches im Planar- und Trench-IGBT und Verlauf der 
Ladungsträgerströme
Der  Trench-IGBT besitzt  im Gegensatz  zu  seinem planaren  Vorgänger  einen  vertikalen 
Kanal und einen Graben. Aufgrund dieses Aufbaus lässt sich die Zellgeometrie um den Faktor 
5  bis  10  verkleinern  [Har94].  Außerdem  können  durch  die  kompaktere  Bauweise  die 
modulinternen parasitären Induktivitäten reduziert werden [Tak98].
2.1.3  Der aufgeteilte Sourcekontakt
Der Sourceanschluss  eines  IGBT kontaktiert  normalerweise  sowohl  das  hochdotierte  n+-
Gebiet wie auch die diesen Bereich umhüllende p-Wanne. Beim Entwurf des Modells für den 
Trench-IGBT wurde  dieser  Anschluss  aufgeteilt  und  Kathode  und  p-Wanne  mit  separaten 
Kontakten versehen (Bild 2.4). Dies bot uns die Möglichkeit einer sehr guten Abschätzung von 
Elektronen- und Löcherstrom-Anteil  am gesamten Kontaktstrom. 
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p+
p-
n+
n-
Source
Poly-Si
p+
p-
n-
S2 n+
S1
Bild 2.4:  Links ist der typische gemeinsame Kontakt von n+-Gebiet und p-Wanne über 
einen Metall- bzw. Polysilizium zu sehen, rechts das Aufteilen des Kontakts auf zwei 
Elektroden
In Bild 1.16 ist die Aufteilung der Ladungsträgerströme gut zu erkennen. Der Strom über S1 
entspricht dem Elektronenstrom, der über den Wannenkontakt S2 dem Löcherstrom. Unmittel­
bar vor dem Abschalten beträgt das Verhältnis von Elektronenstrom zu Löcherstrom circa 3:1, 
entspricht  also  etwa  dem Beweglichkeitsverhältnis.  Zu  dem Zeitpunkt,  an  dem der  Kanal 
geschlossen  wird,  bricht  der  Elektronenstrom  zusammen.  Da  der  Gesamtstrom  zunächst 
konstant  bleibt,  muss  der  niedrigere  Elektronenstrom  durch  einen  entsprechend  erhöhten 
Löcherstrom  kompensiert  werden.  Elektronenströme,  die  durch  Avalanche  im  Bauelement 
hervorgerufen werden, können auf diese Art nicht sichtbar gemacht werden. Injektionsströme 
aus der Source hingegen lassen sich auf diesem Weg erkennen.
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2.1.4  Ein Ballast-Widerstand an der Source
Die Aufteilung des Sourcekontakts bot die Möglichkeit, dem parasitären npn-Emitter einen 
Ballastwiderstand nachzuschalten, wie in Bild 2.5 dargestellt. 
n+p
n-
RW
RB
RW RB
Bild 2.5: Beschaltung des parasitären npn-Transistors mit einem Emitterballast 
Der Emitterballast wird nach obigem Schaltbild zu einem stabilisierten Arbeitspunkt führen. 
Isotherme Rechnungen zeigten jedoch eine nahezu 100-prozentige Deckungsgleichheit von bal­
lastfreien Simulationen mit solchen, bei denen ein Ballastwiderstand eingesetzt wurde (Bild 
2.6).  Dies  führte  zunächst  zu  der  Annahme,  dass  nicht  das  Potential  den  Strom  einstellt, 
sondern vielmehr sich der Strom ein passendes Potential „sucht“ [Hor96].
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Bild 2.6: Vergleich des Abschaltverhaltens mit und ohne Ballastwiderstand, isotherm
Bei  thermodynamischen Simulationen  hingegen gibt  es  erkennbare  Vorteile  durch einen 
Emitterballast. In Bild 2.7 sind Rechnungen mit und ohne Ballast für IGBTs mit höher dotier­
tem p+-Gebiet dargestellt. Beim Abschalten aus sehr hoher Stromdichte geht einer der IGBTs 
bereits bei knapp mehr als 500V in den Latch-Up, gut zu erkennen am Zusammenbruch der 
Spannung UDS. Die mit einem Spannungsabfall von 30mV verursachenden Emitterballast beauf­
schlagte  Variante  hingegen  kann  beinahe  gegen  die  Zwischenkreisspannung  von  800V 
abschalten.  Erst während der induktiven Überspannungsspitze geht einer der IGBTs in den 
Durchbruch. 
Die Stromverhältnisse werden durch die Raumladungen in den Bauelementen bestimmt.
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Bild 2.7: Vergleich des Abschaltverhaltens mit und ohne Ballast, thermodynamisch, 
verstärkter Rückseiten-Emitter
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Effektiver Wert des Ballast
Die 30mV Ballast aus obigem Beispiel beziehen sich auf auf eine Normalstromdichte von 
100A. Das bedeutet, dass für den gefährlichen Überstromfall die über dem Emitterwiderstand 
abfallende  Spannung  entsprechend  ansteigt.  Da  jedoch  im  Normalfall  der  Strom  zu  drei 
Vierteln von den Elektronen getragen wird und fast nur diese über die n+-Source abfließen, 
reduziert sich mit dem Stromanteil  auch der Spannungsabfall.  Da für den Fall  eines Latch­
filaments der Elektronenstromanteil hoch ist, ist der Ballast für diesen Fall besonders effektiv.
Jedoch ist eine klare Trennung von Elektronenstrom zur Kathode und Löcherstrom zur p-
Wanne  nicht  möglich.  Gerade  bei  sehr  dicht  beieinander  liegenden  Elektroden  fließt  der 
Elektronenstrom vom Sourcekontakt  über  das  p-Silizium zum Wannenkontakt.  Das  Ersatz­
schaltbild 2.5 müsste erweitert werden um einen strom- und spannungsabhängigen Widerstand 
RK zwischen den Kontakten (Bild 2.8). Ein entsprechend reduzierter Spannungsabfall über den 
Ballastwiderstand ist das Resultat. Das hohes Maß an Effektivität lässt sich aber bereits für 
diesen  kleinen  Elektrodenabstand  erkennen  (Bild  2.7).  Mit  zunehmender  geometrischer 
Trennung der Anschlüsse lässt sich der Effekt noch weiter steigern. Der Widerstand RK steigt 
an, der Elektronenfluss erfolgt zunehmend über das n+-Gebiet.
Die praktische Relevanz des Ballast und sowie der Aufwand der monolithischen Integration 
eines Widerstands im Verhältnis zum Nutzen sowie die Erhöhung der Durchlasseigenschaften 
des IGBT bedarf einer weiterführenden Untersuchung. 
n+
p RW
p+
n-
RB
RK
S2
S1
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RK
Bild 2.8:  Ersatzschaltbild der getrennten Source-Kontakte mit 
nichtlinearem/nichtohmschen Widerstand zwischen den Kontaktierungen
39
2   Trench-IGBTs
2.2  Untersuchungen zur Gaterückwirkung
Abschaltschwingungen wurden schon sehr früh bei  IGBTs beobachtet.  Zunächst  lag das 
Hauptaugenmerk auf den Schwingungen zwischen diskreten IGBTs [Let92], später zwischen 
den  Chips  in  einem Modul  [Pal98,Pal99].  Hier  lag  der  Fokus  auf  Prozessinhomogenitäten, 
Kühlung und Ansteuerung. Ende der Neunziger Jahre erschienen von Toshiba erste Arbeiten 
zur Gaterückwirkung aufgrund negativer Gatekapazitäten und damit verbundenen Oszillatio­
nen [Omu97b,Omu99].
Beim Gate eines IGBT handelt es sich letztlich um einen Kondensator, genauer aufgrund 
seiner Bauweise um einen MOS-Kondensator. Dabei bildet auf der Kontaktseite entweder ein 
Metall,  typischerweise  aber  Polysilizium  die  Elektrode.  Vom  Gateoxid  als  Dielektrikum 
getrennt bildet das darunterliegende Siliziumkristall die Gegenelektrode. Eine Raumladungs­
zone kann den Abstand der Elektroden vergrößern und somit die Kapazität verkleinern, was 
zum Millereffekt führt (siehe Kapitel  1.1.2). Ladungsverschiebungen im Innern des IGBT und 
von außen kommende Potentialänderungen können den Ladezustand des Kondensators ändern 
und somit die Hauptfunktion des Gates beeinflussen:  den IGBT über einen Inversionskanal 
steuerbar machen.
Leider ist die MOS-Kapazität nicht auf die Bereiche des Kondensators beschränkt, an dem 
die Inversionsschicht den Kanal für die Steuerung des Elektronenstroms ausbildet. Stattdessen 
wird diese Fläche vergrößert durch die untere sowie die dem Kanal gegenüberliegende Seite 
und Gebiete, über denen der Gateanschluss nach oben verläuft (Bild 2.9). Die passiven Teile des 
MOS-Kondensators können wir als parasitär  betrachten. Zum einen erhöht sich durch sie die 
Gesamtkapazität des IGBT, die Ladung zum Ansteuern des Transistors ist unnötig groß. Ein 
zweiter Punkt sind die Gaterückwirkungen. Durch sich anlagernde Ladungen auf der passiven 
Siliziumseite des MOS-Kondensators kann das Potential der Gateelektrode verändert werden. 
Und dies wiederum kann Einfluss auf den Kanal sowohl des betroffenen als auch benachbarter, 
mit der selben Gateelektrode verbundenen IGBTs ausüben. Der Kanal könnte so aufgesteuert 
werden, obwohl die externe Steuerspannung längst negativ ist.
Bild 2.9: Bereiche des MOS-Kondensators beim Trench-IGBT
Aufgrund der in y-Richtung abnehmenden Dotierungskonzentration der p-Wanne können 
die Elektronen bald auch außerhalb des Kanal fließen. In Bild  2.10 sieht man, dass der Elek­
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tronenstrom nur auf einem relativ kleinen Stück ausschließlich im Kanal geführt wird und sich 
danach verbreitert.
                
Bild 2.10: Elektronendichte in [1/cm³] eines Trench-IGBT im Betrieb
2.2.1  Einfluss der Gaterückwirkung auf die npn-Injektion
Wir haben bei unseren Simulationen wiederholt beobachtet, dass es während der Oszillation 
von Injektionsfilamenten zu Schwingungen der Gatepotentiale kam, die kurzzeitig die Schwel­
lenspannung überstiegen (Bild  2.11). Um zu untersuchen, ob diese Schwankungen der Gate­
spannungen  mit  dem  Einsetzen  der  Elektroneninjektion  des  parasitären  npn-Transistors 
korreliert,  haben  wir  die  Strom-  und Spannungsverläufe  in hoher  zeitlicher  Auflösung  be­
trachtet. 
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(a)
     
(b)
     
Bild 2.11: a) schwingende Stromverläufe beim Abschalten dreier paralleler IGBTs aus 
400K sowie die Kollektor-Emitterspannung; ein Element wird am Ende zerstört 
b) Gatespannungen während des  Abschaltens in thermoelektrischer Simulation 
erreichen Spitzenwerte oberhalb der Schwellenspannung der IGBTs
In Bild  2.12 ist ein Ausschnitt  des Stromverlaufs eines IGBTs gezeigt, kurz bevor er das 
Filament übernimmt, während er es trägt und wenn er es abgibt. Desweiteren ist die korres­
pondierende Gatespannung zu sehen. Deutlich zu erkennen ist ein rasanter Anstieg des Gate­
potentials zu Beginn. Der Stromanstieg ist zunächst schwach, steigt aber zu dem Zeitpunkt, an 
dem  die  Gatespannung  die  Schwellspannung  erreicht,  drastisch  an.  Der  Kanal  ist  wieder 
geöffnet.  Nach  dem  Öffnen  des  Kanals  sinkt  der  Gatespannungsanstieg  bis  er  schließlich 
negativ  wird  und  das  Gatepotential  sinkt.  Die  Schwellspannung  wird  unterschritten  noch 
bevor der Strom sein Maximum erreicht. Ab diesem Zeitpunkt wird der Strom wie bei einem 
Bipolartransistor durch die Elektroneninjektion aus der Source getragen. Während schließlich 
der IGBT den Strom verliert, steigt die Gatespannung noch einmal kurz an, um dann auf fast 
-30V abzufallen. Die externe Gatespannung beträgt -10V.
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Bild 2.12: Ausschnitt aus den Abschaltschwingungen in Bild 2.11, der den Stromverlauf 
eines IGBT mit seinem korrespondierenden Gatespannungsverlauf zeigt
Der Anstieg des Gatepotentials lässt sich durch die Löcheranreicherung am Oxid in der Zeit, 
in der kaum Strom durch den IGBT fließt, begründen. Dabei wird der parasitäre Kondensator 
in Bild 2.13 positiv aufgeladen. Damit verbunden ist die Umladung des Gate-Kondensators. Zu 
dem Zeitpunkt, da wieder Elektronen durch den Kanal fließen, wird der Umladung entgegen­
gesteuert und das Gatepotential wird wieder in Richtung externe Gatespannung bewegt. Am 
Ende des Vorgangs entlädt sich Cparasit und zieht das Gatepotential in Bereiche negativ zur der 
externen Gatespannung. Der Löcherstau und -abbau stellen also eine interne Gaterückwirkung 
dar. Diese Gaterückwirkung führt aber, wenn überhaupt, nur indirekt zum Latchen des IGBT.
RG
UG
Uparasit
CKanal Cparasit
Bild 2.13: Ersatzschaltbild für passiven/parasitären Kondensator
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Wir  können  also  sagen,  dass  es  bei  der  Übernahme  des  Stromfilaments  zu  leichtem 
Wiederaufsteuern des übernehmenden IGBTs kommt. Dieser Effekt kann die wandernde Fila­
mentierung einleiten oder zumindest begünstigen. Getragen wird diese transiente Stromlokali­
sierung weitgehend durch bipolare Injektion des parasitären npn-Transistors,  die wir als in 
diesem Fall dominierenden Effekt betrachten können.
2.2.2  Maßnahmen zur Reduktion der Gaterückwirkung
Die  negativen  differentiellen  Kapazitäten  eines  planaren  IGBTs  lassen  sich  durch  ein 
Stufengate  (Terrace  Gate  Structure)  reduzieren  [Omu00,Ros04].  Diese  dicke  Oxidschicht 
zwischen den Zellen, also bei Planarstrukturen horizontal entlang der n-Basis, reduziert auch 
bei Trench-IGBTs die Löcheranreicherung an der Grenzschicht (Bild 2.14). Die Einflussnahme 
des restlichen passiven Gatebereichs auf Schwingungen zwischen einzelnen Zellen bzw. die 
Rückwirkung auf dieselbe Zelle haben wir im Folgenden untersucht.
Source
Gate Gate
Source
Bild 2.14: Stufengate beim Trench-IGBT (links) und beim Planar-IGBT (rechts) zur 
Reduzierung der Löcheranreicherung unter dem Oxid. Im linken Bild ist erkennbar, wie 
das Oxid noch oben und nach unten gewachsen ist
Dickere Oxidschichten
Um einen hochleitenden Inversionskanal zu bekommen, sollte das isolierende Dielektrikum 
möglichst  dünn  sein.  Die  Robustheit  gegen  das  Durchschlagen  dieses  Gebietes  sollte 
gewährleistet  sein,  auch  unter  Berücksichtigung  der  Degradation  des  Oxid  im  Laufe  der 
Verwendung des IGBT. Auf der anderen Seite sollen IGBTs eine möglichst kleine Kapazität 
aufweisen, um kleine Lade- und Entladeströme zu erreichen und den Einfluss durch innere 
Ladungsverschiebungen  zu  reduzieren.  Beides  resultiert  in  einer  besseren  Kontrolle  der 
Ansteuerung  und  kleineren  und  einfacheren  Treiberschaltungen.  Nicht  zuletzt  führt  eine 
geringe  Kapazität  außerhalb  des  Kanalbereiches  zu  schwächerer  Ausprägung  der 
Gaterückwirkungen, die in dieser Arbeit untersucht werden.
Eine  Reduktion  der  Kapazitäten  wird  durch  eine  unsymmetrische  Auslegung  der 
Oxidschichten erreicht. Während im Kanalbereich das Oxid dünn anhand der Anforderungen 
an den Inversionskanal gewählt wird, sollten die anderen Oxidbereiche möglichst dick gewählt 
werden. Während das Stufengate längst Stand der Technik ist, ist das Potential noch nicht an 
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allen Stellen ausgeschöpft. Auch deren technologische Umsetzbarkeit muss eingehender unter­
sucht werden. 
In der Simulation haben wir einen Schritt in Richtung dickeres Trench-Oxid auf den Kanal-
abgewandten  Seiten unternommen.  Wir  haben für  das  Dielektrikum eine  doppelt  so große 
Dicke wie normal gewählt (Bild  2.15) und vergleichende Untersuchungen mit dem normalen 
Zelldesign durchgeführt.
Bild 2.15: Eine Verdopplung der Dicke des Trenchoxid in den inaktiven Bereichen 
verkleinert die Gatekapazität und reduziert Gaterückwirkungen
In Bild 2.16 sind zwei Simulationen gegenübergestellt, bei denen zwei Schaltungen mit drei, 
durch  erhöhte  pnp-Verstärkung  in  ihrer  Latchfestigkeit  geschwächten,  IGBTs  aus  einem 
starken Überstrom abschalten sollen. Die Schaltungen und Dimensionierungen sind identisch 
mit  der  Ausnahme,  dass  bei  der  einen  Schaltung  ein  normales  Zelldesign  benutzt  wurde, 
während bei der anderen ein Teil der Oxidschicht gemäß Bild 2.15 verdoppelt wurde.
Im Stromverlauf lässt sich erkennen, dass sich im Fall der normalen Zellen schwingende 
Stromkonzentrationen  ausbilden,  die  beinahe  den  gesamten  vorhandenen  Strom  tragen. 
Schließlich  latcht  einer  der  IGBTs  und  gibt  den  Strom  nicht  mehr  ab.  Für  den  Fall  der 
veränderten Zelle stellt sich der Abschaltvorgang ganz anders dar. Er verläuft vergleichsweise 
homogen, die Transistoren schalten ab.
Vergleichbar  deutliche Unterschiede gibt  es  in den korrespondierenden Gatespannungen. 
Während es bei  der modifizierten Variante keine Auffälligkeiten im Spannungsverlauf  gibt, 
lassen  sich  im  Fall  der  Normalzellen  starke  Spannungsschwankungen  ausmachen.  Deren 
Spitzwerte überschreiten immer wieder die Schwellspannung, was dem kurzzeitigen Öffnen 
des Elektronenkanals gleichkommt. Die Spannungsspitzen korrespondieren mit der Übernahme 
des Stromfilaments durch einen weiteren IGBT, wobei in der Regel der IGBT übernimmt, bei 
dem der Gatespannungspeak am höchsten ist.
Die Verdickung des  Oxids  an den für die  Kanalbildung irrelevanten Bereichen führt  zu 
deutlich  erkennbarer  Reduktion  der  Gaterückwirkung  durch  reduzierte  Kapazitäten.  Die 
Neigung paralleler Zellen zum Aufschwingen und zur Filamentbildung sinkt. Ein homogeneres 
Abschaltverhalten ist das Ergebnis.
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normales Oxid verstärktes Oxid
IGBT-Ströme
normales Oxid verstärktes Oxid
Gatespannungen
Bild 2.16: Thermoelektrische Simulation des Abschaltens derer IGBTs mit normaler 
Oxiddicke (links) im Vergleich zu solchen mit verstärktem Oxid (rechts) in den passiven 
Bereichen
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Einseitiger Gatekontakt
Die vorangegangene Untersuchung mit dickerem Oxid ließe sich noch auf größere Dicken 
ausdehnen. Wir sind ins Extrem gegangen und haben folgende Veränderung vorgenommen: 
statt den gesamten, normalerweise vom Polysilizium als Leiter bedeckten Raum mit dem Gate­
kontakt  zu belegen,  haben wir lediglich  auf  der inneren Kanalseite  des  Grabens  die  Gate­
elektrode angebracht, siehe Bild 2.17. 
p+
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Kanal
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Gatekontakt
Kanal
Bild 2.17:  Kontakte des Gates: links entsprechend dem leitend ausgefüllten Graben, 
rechts eine Kontaktierung ausschließlich in Höhe des Inversionskanals
Simulationen mit derart veränderten Zellen zeigten erwartungsgemäß keinerlei Gaterück­
wirkungen. In Bild 2.18 erkennt man die beinahe linear abfallende Flanke der Gatespannung, 
die lediglich auf halben Weg ein sehr schwaches Millerplateau aufweist. Nach dem Schließen 
des  Kanals  bleibt  die  Spannung,  von minimalen  Schwankungen  während  des  Stromabfalls 
abgesehen,  konstant  bei -15V. Der Stromverlauf zeigt das für Trench-IGBTs typische kurze 
Aufspreizen ca. während der Millerphase, danach ist der Verlauf ausgesprochen homogen. Der 
Spannungsverlauf  zeigt  einen  sprunghaften  Anstieg  ebenfalls  zum  Zeitpunkt  des  Miller­
plateaus. Der anschließende Verlauf ist hingegen sehr gleichmäßig.
Auffällig ist, dass der Abschaltvorgang sehr langwierig ist. Der simulierte Abschaltvorgang 
mit normalen Zellen weist zwar Schwingungen auf, schaltet aber schneller ab. Während die 
normale Zellanordnung trotz Schwingungen  aus 1500A in ca. 1,2µs abschaltet, benötigen die 
modifizierten  Zellen  mit  3µs  150% länger.  Vermutlich  liegt  die  Ursache  für  das  schnellere 
Abschalten  darin,  dass  aufgrund  der  Hochstromfilamente  das  Plasma schneller  ausgeräumt 
wird.
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Bild 2.18:  Abschaltverlauf aus <j>=1500 A/cm², links Ströme und Sperrspannung, 
rechts Ströme und Gatespannungen
Das langsame Abschalten führt zu starker Erwärmung der IGBTs. Auch wenn die Wärme­
verteilung gleichmäßig über die einzelnen Zellen erfolgt, so kommt es schließlich doch zu ther­
mischen Weglaufen. Einen höheren möglichen Abschaltstrom als für das gewöhnliche Zell­
design konnten wir nicht beobachten.
Bild 2.19:  Beim Abschalten aus <j>=2000A/cm² bricht einer der sich vorher beinahe 
homogen verhaltenden IGBTs durch, nachdem der heißeste Punkt in allen Zellen eine 
Temperatur > 800K erreicht hat.
2.3  Variation der Geometrie
Es wurden diverse Variationen in der Geometrie der untersuchten Zellen vorgenommen. 
Manche  dieser  Simulationsuntersuchungen  konnten  mit  Varianten  an der  realen Zelle  von 
Infineon verglichen werden.  In Kapitel  2.1.4 haben wir die Möglichkeit  eines Ballastwider­
standes  am Emitter  jeder  Zelle  des parasitären npn-Transistors  diskutiert.  Diese Implemen­
tierung zusammen mit der dafür notwendigen Aufspaltung des Source-Kontakts in den für n+-
Source und p+-Wanne betreffen die äußeren bzw. die Kontaktbereiche der Zelle. Die Verän­
derung  der  Gateoxiddicke  wurde  in  Kapitel  2.2 ausführlich  betrachtet.  In  den  folgenden 
Kapiteln erfolgt eine Behandlung weiterer Designänderungen und ihrer Auswirkungen auf die 
Robustheit der IGBTs.
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2.3.1  Verschiebung des Kontaktlochs
Die geschickt gewählte Auslegung der Lage der p+-Wanne zur Trenchkante, wie in Bild 2.20 
dargestellt, kann die Latchfestigkeit eines IGBTs verbessern. Dabei kann sowohl der absolute 
Abstand, wie aber auch das Aspektverhältnis von der Breite des Diffusionsgebietes zu diesem 
Abstand bedeutsam sein.
p+
p-
n-
n+
Bild 2.20: Variation des Abstandes des p+-Gebietes zur Trenchkante
Die Untersuchungen hierzu wurden an 1200V-NPT-IGBTs bzw. deren Simulationsmodellen 
durchgeführt.  Die  Messungen  von  Infineon  korrelierten  dabei  mit  unseren  Simulations­
ergebnissen.  In  unseren  Simulationen  wurde  aus  Stromdichten  von  <j>=2800A/cm²  abge-
schaltet, ein Wert der den Nennstrom der Bauelemente um mehr als den Faktor 20 übersteigt.  
Gründe für diese Diskrepanz sind vielfältig. Sie liegen zum einen in der Anzahl der simulierten 
Zellen, deren Nachbarverhältnissen, idealen Modellen etc., aber auch insbesondere im Effekt 
der Vorlokalisierung. Qualitativ entsprachen die Simulationen jedoch den Messwerten aus Bild 
2.21. Ein kleinerer Abstand erhöht die Stromtragfähigkeit des IGBT beim Abschalten.
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Bild 2.21: Experimentelle Ergebnisse zur Abhängigkeit der maximalen Stromdichte vom 
Abstand zwischen dem p+-Gebiet und der Trenchkante bei einer Zwischenkreisspannung 
von 800V und einer Temperatur von 125°C4
Erste Simulationen erfolgten mit einzelnen Zellen. Eine Stromlokalisierung war unter diesen 
Umständen zwar nicht  möglich.  Die Ergebnisse entsprachen trotzdem den Erwartungen.  In 
Bild 2.22a reicht die p+-Diffusion bis dicht an den Trench. Es lässt sich kaum Bipolarverhalten 
des parasitären npn-Transistors erkennen, lediglich leichte Elektronenströme im Kanalgebiet. 
Diese  können aber  auch durch Gaterückwirkung  verursacht  sein.  Der  Elektronenanteil  zur 
Raumladung  in  der  Raumladungszone  wird  primär  durch  Ionisation  an  den  Trenchecken 
generiert.
Die Simulation gemäß Bild 2.22b beruht auf einem IGBT, dessen p+-Wanne weiter von der 
Trenchkante entfernt ist. Hier ist deutlich ein durch Injektion aus dem n+-Gebiet austretender 
Elektronenstrom  erkennbar.  Die  Avalanchegeneration  ist  entsprechend  gemindert,  da  der 
Injektionsstrom die Feldspitze bereits abgesenkt hat. Bildlich gesprochen schnürt die kleinere 
Lücke zwischen dem p+ und dem Gateoxid die Injektion ab.
4 Experimente durchgeführt bei Infineon AG, München
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a b
Bild 2.22: Elektronenstromdichte in einer Einzelzellensimulation, links mit der p+-
Diffusion dicht an der Trenchkante, rechts mit weiter entfernter Diffusion
In der Mehrzellensimulation besteht die Möglichkeit der Stromkonzentration. Diese Strom­
filamente  konnten  wir  in  unseren  Untersuchungen  beim  Springen  von  einem  IGBT  zum 
nächsten beobachten. Während die Ausprägung bei der Rechnung mit den IGBT mit schwach 
vergrößertem Abstand nur  leicht  war,  wie  in  Bild  2.23 zu  sehen,  wurde sie  bei  größerem 
Abstand umso deutlicher.  In Abbildung  2.24 erkennen wir,  dass  der  jeweils  stromführende 
Transistor beinahe den gesamten verfügbaren Strom der Schaltung übernimmt, während die 
anderen beiden nahezu stromlos sind.
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Bild 2.23: Drei IGBTs mit geringfügig 
vergrößertem Abstand zwischen p+-Wanne 
und Trench wurden mit leicht unter­
schiedlichen Gatevorwiderständen 
abgeschaltet. Ein Springen des lokalisierten 
Stromes findet statt, aber trotz hoher 
lokaler Temperaturen schalten alle 
Transistoren ab.
Bild 2.24: IGBTs mit größerem Abstand 
führen unter gleichen 
Ausgangsbedingungen zu Filamenten, die 
quasi den gesamten verfügbaren Strom 
führen. IGBT1 schaltet nicht ab, bricht 
durch und die Drain-Source-Spannung 
bricht zusammen.
Die Zerstörung eines der Transistoren unter den gegebenen Bedingungen war nur bei dem 
mit  höher  dotiertem Anodenemitter  möglich.  Hier  wurden im Laufe  des  Abschaltprozesses 
durch die hohen Ströme bei gleichzeitig hoher und steigender Spannung hohe Verlustenergien 
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in  Wärme  umgesetzt.  Dies  heizte  die  Zellen  soweit  auf,  dass  es  letztendlich  zu  einem 
thermischen Weglaufen kam.
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Bild 2.25: Während des Abschaltens steigt die Maximal-Temperatur in den Transistoren 
stark an. Nach dem Durchbruch von IGBT1 steigt seine Temperatur extrem an, was als 
seine Zerstörung identifiziert werden kann.
Die Limitierung der parasitären npn-Verstärkung auf das Verhältnis der Ladungsträgerdrift­
geschwindigkeiten ist in verschiedenen Durchbruchsituationen zu beobachten. Die Simulation 
einer einfachen Bipolartransistorstruktur mit geshunteter Kathode nach Bild 2.26 zeigte einen 
durch den Kirk Effekt [Kir62] auf der Kollektorseite hervorgerufenen Löcherstrom, wie er auch 
in VDMOS beim Durchbruch beobachtet  wurde [Den03].  Die simulierten Kontaktströme in 
Bild 2.27 bestätigen die erwartete Größenordnung des Stromverhältnisses.
n+
p
n-
0..1500V
n+
din
dt
≈ 3,1⋅
di p
dt

din
di p
=npn≈ 3,1
Bild 2.26: Geometrie und Beschaltung eines einfachen Bipolartransistors zur Simulation 
des Elektronen-Loch-Verhältnisses
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Bild 2.27: Das Diagramm zeigt ein nahezu konstantes Verhältnis der Ströme an Emitter 
und Basis von ungefähr 3. Der Transistor wird unter Durchbruchbedingungen betrieben 
mit durch den Kirk-Effekt hervorgerufenem Avalanche am Übergang von n- zu n+.
Das Wandern der Filamente wird, wie auch schon in früheren Untersuchungen vermutet, 
unter  anderem  durch  Selbstlöschungseffekte  im  aktiven  IGBT  bestimmt.  Diese  werden 
wiederum durch eine stärkere Plasmaextraktion im aktiven Transistor hervorgerufen. Anders 
als beim dynamischen Avalanche kommt hier aber nicht die durch eine stärkere Aufweitung 
der Raumladungszone hervorgerufene Absenkung der Feldspitze zum Tragen. Vielmehr wird 
die  effektive  Stromverstärkung  des  pnp-Transistors  nach  Bild  1.21 durch  die  zusätzlichen 
Löcher, die aufgrund des starken Elektronenstroms aus der Anode emittiert werden, bestimmt. 
Diese entspricht annähernd dem Beweglichkeitsverhältnis:
 pnp=
di p
din
≈
µ p
µn
≈1
3
 (2.1)
Die npn-Verstärkung unter Berücksichtigung des Shuntwiderstands ist gegeben durch:
npn=
di n
di p
=
i n⋅Rshunt
U T
 (2.2)
wobei  UT die  thermische Spannung ist.  Das bedeutet,  dass  für einen ausreichend hohen 
Elektronenstrom in die Latchbedingung
npn⋅ pnp 1  (2.3)
erfüllt wird.
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Eine Grundlage für das Erlöschen des Filaments ist die Selbstbegrenzung der npn-Strom­
verstärkung,  die  bei  hohen  Stromdichten  auftritt.  Bei  sehr  hohen  Elektronenstromdichten 
werden Löcher zur Ladungskompensation benötigt.  Dementsprechend beträgt die Stromver­
stärkung etwa dem Verhältnis der Ladungsträgerdriftgeschwindigkeiten:
din
di p

vD Elektronen 
vD  Löcher 
 (2.4)
Für den betrachteten Überstromfall ist Gleichung 2.2 also nicht erfüllt. Vielmehr kann das -
Produkt  unter Berücksichtigung des zusätzlichen Löcherstroms in die p-Wanne kleiner eins 
sein.  Dies kommt einer Selbstbegrenzung der Kreisverstärkung gleich,  die einem IGBT mit 
weniger stark ausgeräumtem Plasma die Übernahme des Stromfilaments ermöglicht,  wie in 
Bild 2.28 dargestellt ist.
a b
Bild 2.28: Zum Zeitpunkt (a) (siehe auch Bild 2.24) führt IGBT 2 den nahezu 
vollständigen Strom als Injektionsfilament, befindet sich im Quasi-Latchzustand. 25ns 
später zum Zeitpunk (b) ist das Filament auf IGBT 3 übergesprungen.
Während  in  früheren  Arbeiten  das  Ausbreiten  der  Filamente  durch  den  Dynamischen 
Avalanche nachgewiesen wurden [Ros04], so beobachten wir hier vielmehr die Elektronen­
injektion aus dem Sourceanschluss als treibende Kraft für das Wandern. Die Konzentration des 
gesamten in dieser Schaltung verfügbaren Stroms in einem IGBT durch die Aufsteuerung des 
parasitären npn-Transistors entspricht dem, was bislang unter Latchen verstanden wurde. Da 
die Verstärkung aber nur differentiell größer als eins ist, ist dieser Latch-Up reversibel. Diesen 
nicht endgültig einrastenden Zustand bezeichnen wir als Quasi-Latchen. Ein größerer Abstand 
zwischen  p+-Gebiet  und  Trench  verringert  die  Robustheit  des  betroffenen  IGBT.  Die  Ava­
lancheneigung nimmt ab, während die Injektionsanteile zunehmen. Die resultierende stärkere 
Erwärmung im Bereich des oberen pn-Übergangs lässt diesen geschwächten Transistor leichter 
durch thermisches Weglaufen zerstören.
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2.3.2  Trenchtiefe
Es ist  bekannt,  dass  durch die Variation der Trenchtiefe  und -weite die Durchlasseigen­
schaften  variiert  werden  können.  So  bewirkt  eine  Erhöhung  der  Trenchtiefe  eine  erhöhte 
Ladungsträgerkonzentration  im  n--Gebiet  mit  entsprechend  sinkender  Durchlassspannung. 
Allerdings sinkt dabei gleichzeitig das Sperrvermögen des IGBTs [Sie96].
Wir  haben  Untersuchungen  hinsichtlich  des  Abschaltverhaltens  und  insbesondere  der 
Abschaltrobustheit in Abhängigkeit der Trenchtiefe angestellt. Ein tieferer Trench, wie in Bild 
2.29 schematisch dargestellt, reicht weiter in eine Zone hoher Feldstärken hinein, woraus eine 
stärkere  Avalanchegeneration resultiert.  Diese Avalanchemultiplikation von Ladungsträgern 
führt entgegen ersten Annahmen zu robusteren Bauteilen.
p+
p-
n-
n+
Bild 2.29: Variation der Trenchtiefe
   Der Vergleich von IGBTs typischer Trenchtiefe mit solchen, die 2µm tiefer waren, ergab 
Folgendes: Die Simulation von 3 parallelen typischen IGBTs zeigte starke Oszillationen einer 
Stromlokalisierung, am Ende bricht eine der Zellen durch. Bei den Transistoren mit tieferem 
Graben hingegen konnten diese Schwingungen nicht beobachtet werden. Die Ströme der der 
IGBTs verlaufen nach leichtem frühzeitigen Wackeln  homogen in gleicher Größe bis zum Ab­
kommutieren. Die drei IGBTs überleben den Ausschaltvorgang (Bilder 2.30, 2.31).
 Betrachtet man die höchsten in der Zelle herrschenden Temperaturen (Bilder  2.32,  2.33), 
lassen  sich  für  den  flacheren  Fall  mit  den  wandernden  Stromlokalisierungen 
Temperatursprünge  von  über  100K erkennen,  die  anschließend,  also  wenn  der  betreffende 
IGBT  gerade  stromlos  ist,  nur  geringfügig  absinken.  Die  Temperaturen  sind  somit  immer 
weiter am Steigen, bis bei einer Temperatur von mehr als 800K einer der Transistoren durch­
bricht. Der gleichmäßige Stromverlauf der tieferen Trenchstrukturen spiegelt sich im ebenso 
gleichmäßigen  Temperaturanstieg  wieder.  Bis  zum  Abschalten  erreicht  die  Temperatur  in 
keinem Punkt eines dieser Transistoren eine Temperatur, die größer als 750K wäre.
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Bild 2.30:  Abschaltverläufe von 3 IGBTs mit 
Trenches geringer Tiefe
Bild 2.31:  Abschaltcharakteristik von drei 
Trench-IGBTs mit um 2µm vertieften Gräben. 
Anders als in der flachen Variante lässt sich 
hier ein recht homogener Verlauf erkennen.
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Bild 2.32:  Höchsttemperatur flacher 
Trenchzellen. Die Bilder zeigen Temperatur­
sprünge, ein IGBT wird bei ca. 1800V zerstört.
Bild 2.33: Höchsttemperatur in Zellen mit 
tiefem Trench. Alle Zellen schalten ab. Der 
Temperaturanstieg verläuft weitgehend 
homogen.
Unsere Simulationsergebnisse korrelieren gut mit Messwerten von Infineon. Die in Bild 2.34 
aufgetragenen Daten belegen, dass bei Vergrößerung der Trenchtiefe um 2µm oder mehr eine 
Zerstörung der untersuchten IGBTs unter genannten Bedingungen  nicht mehr möglich ist, da 
die Ströme bis hin zur Sättigung abschaltbar sind. Bauelemente mit flacherem Graben wurden 
bei geringeren Überströmen zerstört.
An dieser Stelle sei nochmals angemerkt, dass wir bei unseren Simulationsuntersuchungen 
zur Abschaltrobustheit oftmals Kanäle mit deutlich höherer Stromtragfähigkeit benötigten, als 
dies in der Realität der Fall ist. Daher wurden die untersuchten IGBTs bei einer Gatespannung 
von 40V gegenüber den üblichen 15V verwendet. Solch hohe Spannungen sind in der Realität 
nicht gewünscht, da sie einen größeren Aufwand für Treiberschaltungen darstellt, eine derart 
hohe  Leitfähigkeit  die  Kurzschlussfestigkeit  des  IGBTs  negativ  beeinflussen  und  die 
Spannungen das Gateoxid überlasten könnte. In den durchgeführten Simulationen waren diese 
Probleme jedoch vernachlässigbar.
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Bild 2.34: Experimentelle Ergebnisse zur maximalen Abschaltströme in Abhängigkeit von der 
Trenchtiefe , T=400K, UCE=2500V, RG=0V5
2.3.3  Variation des Floating p
Zur  Vermeidung  von  Dynamischem  Avalanche  an  der  Trench-Außenseite  wird  von 
manchen Herstellern dieser Bereich vom Floating-p abgedeckt, wie in in Bild 2.35 schematisch 
dargestellt. Dabei spielt die Furcht vor Degradation des Gateoxids durch heiße Elektronen eine 
ausschlaggebende Rolle. In dieser Untersuchungsreihe haben wir diesen Bereich variiert. Die 
Veränderung des Oxids durch hochenergetische Elektronen haben wir dabei vernachlässigt und 
uns vielmehr auf die Abschaltrobustheit für diverse Auslegungen des Floating-p konzentriert.
Bild 2.35: Verschiedene Möglichkeiten zur Auslegung des Floating-p-Gebietes, mit und 
ohne vor heißen Elektronen schützender Ummantelung der rechten Trenchkante
dass Bedenken in Bezug auf heiße Elektronen durchaus ihre Berechtigung haben, lässt sich 
aus  den  hohen  Feldstärken  an  den  nicht  mehr  geschützten  Stellen  der  Gräben  ableiten. 
Untersuchungen zur Dauerfestigkeit dieser Art der IGBT-Auslegung stützen diese Bedenken 
[Las07]. In der nachfolgenden Abbildung 2.36 treten Feldstärkespitzen von 300.000V/cm an der 
5 Experimente durchgeführt bei Infineon AG, München
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rechten unteren Ecke des Gategrabens auf, obwohl die Ecken zur Reduzierung von Feldstärke­
spitzen  abgerundet  sind.  Bei  diesen  Feldstärken  kommt  es  zur  Avalanche-Generation  von 
Ladungsträgern. Die freien Ladungsträger schwächen die Neigung der Zelle zum Latchup ab. 
Somit lässt sich eine erhöhte Abschaltrobustheit von einigen 10% erreichen. In Abbildung 2.37 
ist  beispielhaft  der  Abschaltvorgang  einer  IGBT-Anordnung  mit  flacherem  Floating  p 
aufgetragen, bei der die Zellen fähig sind, aus einer Stromdichte von 2400A/cm² abzuschalten.
  [V/cm]
Bild 2.36: Trench-IGBT mit freiliegendem Oxid, hohe Feldstärken sind an der rechten 
unteren Kante sichtbar
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Bild 2.37: Abschaltverhalten von Trench-IGBT mit beidseitig freiliegenden Trenchkanten 
unterhalb (links) und oberhalb (rechts) des maximalen Abschaltstroms
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2.3.4 Vergrößerung des Zelldurchmessers
Ein  vielversprechender  Ansatz  zeigt  sich  in  der  Steigerung  des  Zelldurchmessers  unter 
Wahrung der Gesamtgröße der Struktur,  wie in Abbildung  2.38 schematisch dargestellt  ist. 
Zwar können hier  die  Elektronen  leichter  abfließen  als  im ursprünglichen  Design,  was  zu 
geringfügig schlechterem Durchlasswiderstand führt. Dieser Umstand lässt sich jedoch durch 
einen verstärkten Rückseitenemitter kompensieren.
Je nach Variation des Durchmessers zeigte sich eine signifikant verbesserte Robustheit beim 
Abschalten von Überstrom um den Faktor zwei bis drei. In Bild 2.39 sind Verläufe von Berech­
nungen abgebildet, bei denen aus einer Stromdichte von 4600A/cm² noch abgeschaltet werden 
kann. Dieser Trend hat sich im Experiment bestätigt. Weitergehende Untersuchungen hinsicht­
lich der zugrundeliegenden Mechanismen, des dynamischen Verhaltens und der technischen 
Anwendbarkeit sind notwendig, um diesen Designparameter besser zu verstehen und nutzbar 
zu machen.
Bild 2.38: Die Vergrößerung des Zelldurchmessers (der linke Rand ist die 
Rotationsachse) führt zu einer größeren Kanalbreite
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Bild 2.39: Trench-IGBTs mit erweitertem Zelldurchmesser unterhalb (links) und oberhalb 
(rechts) der maximalen Stromabschaltfähigkeit
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2.3.5  Streifenstrukturen vs. Zylindersymmetrie
Hinsichtlich der Durchlasseigenschaften ist eine zylindrische IGBT-Struktur einer streifen­
förmigen  überlegen  [Sie96].  Der  Simulator  unterstützt  Zylindersymmetrie.  Eine  Simulation 
viereckiger oder hexagonaler IGBT-Strukturen ist hingegen nicht ohne Weiteres möglich. Bei 
Einzelstruktur-Simulationen  ist  das  zylindersymmetrische  Modell  zulässig  und  hinreichend 
genau. Hierbei wird die entworfene Struktur um eine vom Anwender festlegbare Rotations­
achse gedreht, wie in Bild  2.40 dargestellt.  Mit einer zweidimensionalen Vermaschung kann 
somit  ein  dreidimensionales  Bauelement  dargestellt  werden.  Bei  der  Simulation  von 
Einzelstrukturen ist dies einfach im Simulator zu implementieren. Werden allerdings mehrere 
IGBTs in ein Modell gesetzt, würde eine zylindrische Simulation die innere Struktur korrekt 
abbilden. Alle weiteren IGBTs würden aber als mit der Entfernung wachsende konzentrische 
Ringe dargestellt. Daher wird in diesem Fall eine einfache Streifenstruktur gewählt, bei der die 
zweidimensionale Zelle linear nach hinten gezogen wird (Bild 2.41).
Bild 2.40: Schema der 
zylindersymmetrischen Simulation
Bild 2.41: Schema der Streifenstruktur
Damit  wir  die  Vergleichbarkeit  der  üblicherweise  zylindrischen Einzelzellensimulationen 
mit denen der monolithisch integrierten abschätzen konnten, haben wir auch Einzelzellen in 
Streifenform gerechnet. Aufgrund der verschiedenen Geometrien sind die Flächen der dotierten 
bzw. strukturierten Gebiete unterschiedlich. Dies wird ganz schnell einsichtig, wenn man von 
oben auf beide Strukturen schaut und eine der Diffusionen nach rechts verschiebt. Während 
sich bei der Streifenstruktur nur die Lage ändert, vergrößert sich im zylindersymmetrischen 
Fall  der  Durchmesser,  damit  auch  das  Volumen  und  die  Oberfläche.  Für  die  verwendete 
Trench-Zelle  hatte  dies  zur  Folge,  dass  die  Gatekapazität  in  streifenförmigen  Fall  deutlich 
größer war als im zylindrischen Pendant, jeweils auf gleiche Flächen normiert. Entsprechend 
höher  war  die  Stromtragfähigkeit  des  Kanals,  aber  auch  die  Gatekapazität.  Der  erste  Tat­
bestand hatte keine oder nur geringe Auswirkungen auf unsere Untersuchungen, da er sich 
primär  auf  das  Durchlassverhalten  auswirkt.  Hingegen  musste  der  erhöhten  Gatekapazität 
Rechnung getragen werden.  Um in beiden geometrischen Fällen die gleiche Entladezeit  der 
Gatekapazität zu erreichen, wurde der Entladewiderstand entsprechend angepasst.
Die in Streifensimulation berechneten Zellen weisen offensichtlich eine höhere Robustheit 
auf als solche in zylindrischen Berechnungen. Dies wir deutlich, wenn man Bild  2.42(a) mit 
Bild  2.11(a) auf Seite  42 vergleicht. Beide Abbildungen stellen Strom- und Spannungsverlauf 
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dreier  Trench-IGBT-Zellen  aus  2000A/cm²  dar.  Die  Zellen  haben  dabei  eine  Ausgangs­
temperatur von 400K. Während im Fall der zylindrischen Rechnungen eine der Zellen zerstört 
wird, lassen sich in der Streifensimulation alle drei Zellen ausschalten. Dies lässt sich auf die 
vergrößerte Gatekapazität sowie die Temperaturverteilung und -ableitung in der rechteckig ge­
rechneten Geometrie zurückführen. 
Wenn wir uns auch in diesem Beispiel an einer Grenze bewegt haben, die auf der einen 
Seite zu einer Zerstörung führt, zum anderen (noch) nicht, so bleibt doch zu erkennen, dass der 
Verlauf  der  Filamentierung,  das  Wandern der  Stromlokalisierungen sich stark ähneln.  Eine 
qualitative Vergleichbarkeit ist gegeben. 
Anzumerken  an dieser  Stelle  sei  noch,  dass  die  zylindrischen  Geometrien  denen  in  der 
Realität geschaffenen oftmals ähnlicher sind als streifenförmige.
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Bild 2.42: Streifensimulationen mit angepasstem, deutlich verkleinertem 
Gatevorwiderstand, führten zu Avalancheschwingungen. Diese nahmen jedoch mit 
zunehmender Temperatur ab
In Abbildung  2.42 lässt sich übrigens plakativ der Einfluss der Temperatur auf die Ava­
lancheschwingungen erkennen.  Mit zunehmender  Ausgangstemperatur nehmen die Schwin­
gungen ab. Dies ist ein zu erwartendes Verhalten, schließlich ist der Dynamische Avalanche 
thermisch gegengekoppelt.
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3.1 Problematik der Konzeption eines einfachen
Latchmodells mit Planar-IGBTs
Um  ein  Latchmodell  möglichst  realistisch  erscheinen  zu  lassen,  muss  den  betrachteten 
IGBTs ein möglichst großer Gesamtstrom zur Verfügung stehen, aus dem sie bei der Lokalis­
ierung seinen Überstrom beziehen können. In der Realität ist dies dadurch gegeben, dass Zehn- 
oder  Hunderttausende  IGBT-Zellen  auf  einem  IGBT-Chip  parallel  geschaltet  sind.  Das 
Potential  der  Drain-  bzw.  Source-Anschlüsse  aller  Zellen  ist  gleich,  der  Strom  durch  die 
einzelnen  Zellen  muss  allerdings  nicht  zwangsläufig  identisch  sein.  Eine  realitätsnahe 
Modellierung  dieses  Aufbaus  würde  die  Simulation  Tausender  paralleler  IGBT-Zellen 
bedeuten.  Dies  ist  trotz  enormer  Fortschritte  in  der  Rechenleistung der  Simulationsrechner 
unrealistisch. Eine thermodynamische Devicesimulation von 3 IGBTs ist derzeit mit vertret­
barem  Aufwand  möglich.  Mit  zunehmender  Anzahl  an  zu  simulierenden  Devices  steigt 
allerdings der Rechenaufwand überproportional, eine beliebige Erhöhung der Anzahl paralleler 
Zellen in der Simulation schließt sich damit aus. Mit erhöhtem Zeitaufwand lassen sich heute 
bis zu zehn IGBTs in einer Schaltung simulieren. Für schnelle und einfache Verfahren sucht 
man aber nach anderen Lösungsansätzen.
Das einfachste Latchmodell, das den Bedingungen der Zurverfügungstellung von Überstrom 
unter Spannungsbedingung gerecht wird, würde man in einer Parallelschaltung eines groß­
flächigen und eines kleinflächigen IGBTs finden. Hier wird der kleinflächige IGBT  bezüglich 
des Abschaltens verzögert,  beispielsweise durch leicht erhöhten Gatewiderstand. Die daraus 
folgende  dynamische  Stromdichteerhöhung  kann  den  kleinflächigen  IGBT  zum  Latchen 
bringen,  allerdings  nur  dann,  wenn  der  Gesamtstrom  entsprechend  hoch  ist.  Bei  exakt 
angepassten Gatewiderständen konnten unrealistisch hohe Stromdichten latchfrei abgeschaltet 
werden. Die Simulationen bestätigten das erwartete Verhalten und lassen die Konzeption eines 
kompakten Latchmodells bis zu dieser Stelle aussichtsreich erscheinen. 
63
3   Latchen und Dynamischer Avalanche
Bild 3.1: Parallelschaltung von groß- und kleinflächigem IGBT bei gleicher Stromdichte
Überraschenderweise latcht der kleine IGBT auch dann, wenn er zuerst abgeschaltet wurde. 
Das großflächige Bauelement übernahm problemlos den relativ kleinen Stromanteil,  schaltet 
ab,  und  während  dieses  Abschaltvorgangs  schaltet  der  kleinflächige  IGBT wieder  ein  und 
latcht. Dieser Effekt wurde bei Flächenverhältnissen von 3:1 und 10:1 gefunden. Wenn aller­
dings mehrere kleinflächige IGBTs parallel geschaltet waren, aber mit einer geringfügig abge­
stuften Abweichung der Gatevorwiderstände, latchte stets der am meisten benachteiligte IGBT, 
also der, der als letzter abschaltete.
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Bild 3.2: Parallelschaltung zweier IGBTs mit einer Skalierung von 1:3, links ist der 
großflächige IGBT beim Abschalten bevorzugt (kleinerer relativer Gatevorwiderstand), 
rechts der kleinflächige
Eine  Analyse  der  Simulationsstrukturen  ergab,  dass  der  großflächige  IGBT  bereits 
Elektroneninjektion zeigte. Eine solche Injektion führt zu negativen Kennlinien und leitet bei 
realen  IGBTs  die  Stromlokalisierung ein.  Wenn aber  durch  die  Simulation  ein  homogenes 
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Verhalten des IGBT erzwungen wird, ist ein verzögertes Abschalten trotz npn-Injektion noch 
möglich.
Offensichtlich  beginnt  der  großflächige  IGBT,  Elektronen  zu  injizieren,  während  der 
kleinflächige seinen Gesamtstrom verringert und die Injektion vermeiden kann. Die Simula­
tionen zeigen, dass die Plasmagrenze des großflächigen IGBT schneller zurückweicht als die 
des kleinflächigen. Durch den weiteren Spannungsanstieg erreicht aber der kleinflächige IGBT 
eine derart große Löcherstromdichte, dass er ebenfalls zu injizieren beginnt und in den Zustand 
negativer Kennlinie gerät. Jetzt kann aber durch Übernahme des Gesamtstroms die Stromdichte 
bis zur Bedingung eines stabilen Latchzustands ansteigen.
Es ist  anzunehmen,  dass der beschriebene Vorgang eine Folge  der durch die  Simulation 
erzwungenen  Homogenität  des  großflächigen  Bauelementes  oder  einer  sehr  homogenen 
Parallelschaltung  ist.  Wenn  in  der  Realität  kleinflächige  Teilstrukturen  existieren,  die 
„bevorzugt“ sind, außerdem andere, die „benachteiligt“ sind, wird stets der „Benachteiligte“ den 
Latchvorgang einleiten. Die wird auch durch unsere Simulationsergebnisse nahegelegt. 
Der geschilderte Befund, dass auch „bevorzugte“ kleinflächige Elemente in der Simulation 
latchen können, hätte also für das Verhalten des realen IGBT keine Konsequenzen, weil er an 
die erzwungene Homogenität eines großen Flächenanteils gebunden ist. Ein robustes Modell 
lässt sich auf die beschriebene Art und Weise aber nicht erreichen.
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3.2  Simulationen bei hoher Stromverfügbarkeit
Insbesondere aufgrund der Rechenkapazitäten und der Übersichtlichkeit halber, haben wir 
in  den  meisten  Simulationen  Parallelschaltungen  von  drei  IGBTs  betrachtet.  Die  dabei 
beobachteten Filamente führten häufig beinahe den gesamten zur Verfügung stehenden Strom, 
der Strom in den beiden anderen IGBTs sank auf nahezu null. 
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Bild 3.3: Strom- und Spannungsverlauf beim Abschalten dreier IGBTs. Im Bereich der 
Stromkonzentration übernimmt der jeweils stromführende Transistor nahezu den 
gesamten zur Verfügung stehenden Strom.
Die Frage, die sich nun stellt, ist folgende: Übernimmt der stromführende Transistor allen 
Strom, den er bekommen kann. Mit anderen Worten, würde er bei einer Parallelschaltung von 
10 oder 100 IGBTs immer noch quasi den Gesamtstrom führen oder gibt es einen Grenzwert 
und wodurch wäre dieser bestimmt? Es gibt zwei Ansätze zur Klärung dieser Fragestellung. 
Zum einen  ist  dies  die  Simulation  vieler  paralleler  Zellen,  was  einen  enormen  Zeit-  und 
Rechenaufwand darstellt und bei der die Anzahl der parallelen IGBTs nicht beliebig wachsen 
kann. Des Weiteren gibt es die Möglichkeit, die wenigen parallelen IGBTs unterschiedlich zu 
skalieren. Dabei bildet ein Transistor, der  n-fach größer als der normale skaliert wird, eine 
Parallelschaltung von  n identischen normalen Transistoren nach. Im System steht also min­
destens der n+1-fache Normalstrom zur Verfügung. 
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3.2.1  Parallelschaltung “vieler” IGBTs
Die Problematik der Anordnung aus großen und kleinen IGBTs wurde bereits in Kapitel 3.1 
ausführlich behandelt. Um die Frage nach dem realitätsnahen Verhalten besser beantworten zu 
können, wurden auch Simulationen mit einer größeren Anzahl an Transistoren durchgeführt.
Thermodynamische Untersuchungen
In Bild 3.4 ist die Simulation von 7 IGBTs dargestellt, die über ihre Gatevorwiderstände zu 
leicht inhomogenem Ausschaltverhalten gebracht wurden. Es lässt sich erkennen, dass nach 
anfänglich  höherfrequenter  Oszillation  aller  IGBTs  die  vier  benachteiligten,  also  zuletzt 
abgeschalteten  Transistoren  mit  hohen  Stromamplituden  schwingen.  Wir  beobachten  ein 
Verhalten, das wir ähnlich bereits aus den Dreier-Simulationen kennen. Die vier genannten 
IGBTs  (IGBT  4-7)  bilden  hier  ein  schwingendes  System untereinander.  Während  der  eine 
Transistor (z.B. IGBT 6) quasi den gesamten Strom dieser vier Zellen übernimmt und dabei 
Amplituden  vom  Drei-  bis  Vierfachen  des  Ausschaltstroms  einer  einzelnen  Zelle  erreicht, 
führen die anderen drei (z.B. IGBT 4,5,7) nahezu keinen Strom. Die drei als erste abgeschalteten 
Zellen  (IGBT 1-3)  beteiligen  sich  an den Oszillationen ihrer  vier  Nachbarn  nicht  oder  nur 
geringfügig.
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Bild 3.4: Strom- und Spannungsverlauf beim Abschalten von 7 elektrothermisch 
simulierten IGBTs aus einer Stromdichte von 1500 A/cm²
Der wohl wichtigste hier zu bemerkende Punkt ist, dass obwohl mehr Strom zur Verfügung 
steht, die Amplitude der filamentführenden IGBTs nie das Drei- bis Vierfache ihres Abschalt­
stromes überschreitet. Das Filament kann keinen beliebig hohen Strom annehmen. Vielmehr ist 
das Maximum durch Auslegung und Zustand des IGBTs bestimmt.
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Isotherme Betrachtungen
Thermodynamische Simulationen erfordern einen erheblich größeren Rechenaufwand als 
isotherme Rechnungen, falls sie sich überhaupt als durchführbar erweisen. Ein Vergleich von 
isothermer und thermodynamischer Simulation mit sieben IGBTs ergab das Folgende: Während 
bei der thermodynamischen Berechnung die Amplituden der stark schwingenden Gruppe das 
Drei- bis Vierfache des Normalstroms erreicht wurde und die restlichen Zellen dieser Gruppe 
beinahe  keinen  Strom führten,  lagen  die  Amplituden  bei  der  in  Bild  3.5 dargestellten  iso­
thermen Simulation etwa beim Zwei- bis Dreifachen.  Jedoch lässt  sich auch hier  eindeutig 
erkennen,  dass  sich  nur  die  vier  benachteiligten  IGBTs  am amplitudenstarken  Schwingen 
beteiligen und die drei zuerst abgeschalteten einen vergleichsweise konstanten Abschaltverlauf 
aufweisen.
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Bild 3.5: Strom- und Spannungsverlauf beim Abschalten von 7 isotherm simulierten 
IGBTs aus einer Stromdichte von 1500 A/cm²
Dieses Verhalten steht  in Zusammenhang mit  dem vorhandenen Strom, der  Anzahl  der 
IGBTs sowie ihrer  maximalen Stromtragfähigkeit.  In Abbildung  3.6 sind die beschriebenen 
Abschaltverläufe noch einmal für verschiedene Abschaltstromdichten dargestellt. Dabei zeigt 
sich,  dass  bereits  bei  <j>=1000A/cm²  sich  gegen  Ende  des  Abschaltvorgangs  erste  Zweier­
gruppen  bilden.  Bei  einer  Erhöhung  um 200A/cm²  setzt  diese  Paarbildung  bereits  deutlich 
früher ein. Aber von einer geringfügigen Ausnahme gegen Ende bei den IGBTs 1,2,3 abge­
sehen,  beteiligen sich alle Transistoren an den Schwingungen inklusive Nullstrom-Zustand. 
Erst im bereits betrachteten Fall von <j>=1500A/cm² teilen sich die IGBTs in zwei Gruppen auf,  
die  stark  oszillierenden  und  die  mit  quasi  konstantem  Strom.  Eine  weitere  Erhöhung  der 
Stromdichte lässt die Latchfilamente verschwinden und die mit ihnen verbundenen Schwin­
gungen. 
In der Simulationsreihe lässt sich erkennen, dass hier aus höheren Stromdichten schneller 
abgeschaltet werden konnte als bei kleineren. Die Oszillationen führen letztendlich zu einer 
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langsameren Ausräumung des Plasmas der IGBTs und einer entsprechend verzögerten Abkom­
mutierung des Stroms.
Mit dem Wissen aus dem aufgestellten Vergleich, dass bei isothermer Simulation die Aus­
sage  bezüglich  einer  unvollständigen  Beteiligung  der  IGBTs  am Filamenthüpfen  qualitativ 
richtig wiedergegeben wird, wurde eine Parallelschaltung aus 10 IGBTs isotherm simuliert. In 
Bild 3.7a sind Strom- und Spannungsverlauf dargestellt,  in den Bildern  3.7b/c sind im Sinne 
einer besseren Übersichtlichkeit nur die Stromverläufe einzelner IGBTs aufgetragen. 
Auch hier lässt sich wieder erkennen, dass sich nur einige der parallelen Transistoren an 
den Hochstromschwingungen beteiligen. Dabei handelt es sich wiederum um die zuletzt abge­
schalteten  Zellen,  während  die  frühzeitig  abgeschalteten  einen  quasi  gemeinsamen  und 
schwankungsarmen  Verlauf  aufweisen.  In  Bild  3.7b  lässt  sich  allerdings  der  als  erster 
abgeschaltete IGBT1 in einer nicht klar definierten Position erkennen. Der Charakter seines 
Stromverlaufs weist sowohl Parallelen zu der schwingenden wie auch zu der quasi-konstanten 
Gruppe auf. Somit lässt sich ableiten, dass für die als erste abgeschalteten Transistoren zwar 
eine Tendenz herrscht, gemeinsam quasi homogen abzuschalten. Wir können aber nicht mit 
Sicherheit davon ausgehen, dass diese IGBTs unter allen Umständen der Abschaltreihenfolgen 
entsprechend zur Gruppe der nichtschwingenden bzw. schwingenden Zellen gehören.
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Bild 3.6: Strom- und Spannungsverlauf beim Abschalten von 7 isotherm simulierten 
IGBTs aus verschiedenen Stromdichten
70
3.2   Simulationen bei hoher Stromverfügbarkeit
0,4
Zeit [µs]
0,20 1,0 1,2
St
ro
m
 [
A
]
Sp
an
n
u
n
g 
[V
]
0
2000
6000
0
600
2000
(a)
0,4
Zeit [µs]
0,20 1,0 1,2
St
ro
m
 [
A
]
Sp
an
n
u
n
g 
[V
]
0
2000
6000
0
600
2000
(b)
0,4
Zeit [µs]
0,20 1,0 1,2
St
ro
m
 [
A
]
Sp
an
n
u
n
g 
[V
]
0
2000
6000
0
600
2000
(c)
Bild 3.7: Verläufe der einzelnen Ströme beim Abschalten. In (a) sind die 
Stromverläufe aller zehn IGBTs aufgetragen, der Übersichtlichkeit halber in (b) 
nur Zellen 1-5, in (c) Zellen 2-5
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Wir  können  aus  diesen  Ergebnissen  schließen,  dass  bei  einer  großen  Anzahl  paralleler 
Zellen:
(i)  sich nicht alle IGBTs an Hochstromoszillationen (gleichzeitig) beteiligen
(ii)  sich (vor allem) die benachteiligten IGBTs an diesen Oszillationen beteiligen, 
während die übrigen einen relativ homogenen Abschaltverlauf aufweisen
(iii)  die untersuchten IGBTs im Falle einer Stromlokalisierung nicht den gesamten 
zur Verfügung stehenden Strom übernehmen, sondern lediglich eine bestimmte Strom­
dichte (die von verschiedenen Designparametern abhängt)
(iv)  die IGBTs, die sich an den Hochstromschwingungen beteiligen, den gesamten 
Strom  ihrer  Gruppe  übernehmen  bzw.  sich  eine  so  große  Gruppe  bildet,  dass  ihr 
Gesamtstrom  der  maximalen  Tragfähigkeit  eines  IGBT  im  Quasi-Latchzustand 
entspricht
(v)  in einem Modell mit großen und kleinflächigen IGBTs der großflächige früh­
zeitig  abgeschaltet  werden  muss  und  eine  Punkt  (iii)  genügende  Mindestanzahl  an 
oszillierenden kleinen IGBTs vorhanden sein muss
3.2.2  Parallelschaltung unterschiedlich skalierter IGBTs
Mit   dem  Wissen  aus  dem  vorherigen  Kapitel  und  früheren  Versuchen  mit  skalierten 
Modellen (Kapitel  3.1) haben wir weitergehende Untersuchungen an HV-IGBTs durchgeführt, 
die  auf  unterschiedliche  Flächen  skaliert  wurden.  Wir  haben  gesehen,  dass  die  Filamente 
unserer  Transistormodelle  nicht  mehr  als  das  Vierfache  ihrer  Abschaltstromdichten  von 
1500A/cm² aufnahmen,  in diesem Fall  also nur eine Gruppe aus vier  IGBTs oszillierte.  Die 
restlichen  Bauelemente  benahmen  sich  quasi  homogen  als  möglicher  Stromlieferant.  Diese 
restlichen IGBTs sollten sich also zu einem Bauelement zusammenfassen lassen. 
Gewählt haben wir eine Anordnung mit dem Strom- bzw. Flächenverhältnis von 96:1:1:1:1, 
wobei der großflächige Transistor als letzter abgeschaltet wird.
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Bild 3.8: Strom- und Spannungsverlauf eines großen mit 4 kleinen IGBTs in 
Parallelschaltung, Skalierung 96:1:1:1:1 
(a) entspricht den tatsächlichen Strömen
(b) entspricht den skalierten Strömen und somit den Stromdichten
(c) stellt die Gatespannungsverläufe dar
Die Schaltung verhält sich weitgehend wie erwartet. Während der großflächige IGBT als 
Stromlieferant  fungiert,  schwingen  die  zuletzt  abgeschalteten  kleinflächigen.  Die  Schwin­
gungen erfolgen leicht zeitversetzt mit abnehmender Frequenz. Lediglich der als erster Kleiner 
abgeschaltete Transistor zeigt keine Schwingungstendenzen. Dies lässt sich in der Form inter­
pretieren, dass vom Schwingen lediglich Zell-Gruppen betroffen sind, nicht aber zwangsläufig 
alle verfügbaren Transistorzellen. 
Der  Spannungsanstieg  erfolgt  sehr  gleichmäßig  im  Gegensatz  zu  den  sehr  unruhigen 
Anstiegen der schwingenden Simulationen mit drei IGBTs. Dies liegt in der Tatsache begrün­
det, dass hier, relativ gesehen, 100 IGBTs statt nur drei parallel geschaltet sind. Der Anteil der 
Filamentierungen am Gesamtstrom ist sehr klein, Stromschwankungen wirken sich kaum auf 
die Spannung aus.
Nach  Erreichen  der  Zwischenkreisspannung  kommutiert  der  Strom  ab.  Dabei  versucht 
jedoch der großflächige IGBT so schnell den Strom abzugeben, dass einer der kleinflächigen 
diesen aufgezwungen bekommt und letztendlich latcht. Dies bedeutet zwar eine Zerstörung der 
Struktur  und  damit  des  Systems,  die  Spannung  bricht  zusammen.  Aber  für  unsere 
Untersuchungen  stellt  dies  kein  Problem  dar.  In  unserem  Modell  soll  das  Schwingungs­
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verhalten untersucht  werden,  außerdem ist  die  Abschalttendenz  erkennbar.  Die Zerstörung 
aufgrund der Asymmetrie kann von uns als Artefakt betrachtet werden, ein Schönheitsfehler, 
der gegebenenfalls bei einer Weiterentwicklung des Modell beseitigt werden kann.
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Bild 3.9: Bei begrenzter Verfügbarkeit an Strom (a) kann nur ein IGBT eine 
Stromkonzentration zulassen. Ein weiterer IGBT, der „filamentieren möchte“, muss 
diese Bestrebung aufgrund des geringen Gesamtstrom abbrechen. Ist dagegen der 
Gesamtstrom ausreichend groß ((b), nur ausschnittsweise 3 von 6 parallelen 
Verläufen abgebildet), so kann jeder IGBT, der die Voraussetzung erfüllt, zu jedem 
Zeitpunkt eine konzentrierte Stromdichte führen.
Die in  Bild 3.9 (b) abgebildeten gleichzeitig schwingenden IGBTs haben deshalb eine fast 
zeitgleiche Amplitude, da genügend Strom bereitsteht, um sie alle zu bedienen. Das in Bild 3.8 
beobachtete Auseinanderlaufen wird durch die Erwärmung der Zellen sowie eine steigende 
Durchlassspannung hervorgerufen. Weitere Simulationen mit 6 kleinen Einzelstrukturen und 
einem großen IGBT als  Stromlieferanten bestätigten die Erkenntnisse bei  deutlich erhöhter 
Rechenzeit, lieferten jedoch keine qualitativ neuen Informationen.
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4.1  Filamentierungen und Snapbackkurven
Stromlokalisierungen bzw.  Stromfilamente  entstehen insbesondere  im Zeitpunkt  des  Ab­
schaltens und unter der Voraussetzung einer Snapback-Charakteristik des Strom-/Spannungs­
verlaufes  sowie  Abweichungen  zwischen  den  Charakteristiken  der  verschiedenen  Zellen. 
Unterschiede der Verläufe können beispielsweise durch abweichende Ladungsträgerverteilun­
gen in den Zellen verursacht werden. In der Simulation lässt sich dies durch strukturelle In­
homogenitäten,  z.B.  der Variation der Oxiddicke [Yam03] erreichen.  Unser Ansatz war das 
inhomogene Abschalten mittels verschiedener Gatewiderstandswerte.
4.1.1  Filamentierung einer IGBT-Zelle
Abbildung 4.1 zeigt die Snapbackkurven von vier benachbarten parallelen IGBT-Zellen. Die 
x-Achse beschreibt die Spannung über den IGBT, die y-Achse den Strom in der IGBT-Zelle.  
Die Verläufe sind quasi identisch, jedoch in Spannungsrichtung verschoben.
Kollektor-Emitter-Spannung
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Bild 4.1:  Snapbackkurven vier benachbarter IGBT-Zellen
Die Zelle Z1 geht bei dieser Anordnung als erste in den Snapback, da sich das Knie der s-
förmigen  Kurve  bei  einer  niedrigeren  Kollektor-Emitter-Spannung  V2  befindet  als  das  der 
anderen Zellen. Z1 kann also bei der zu P1 gehörenden Spannung mehr Strom tragen als Z2, Z3 
und Z4.
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Der Vorgang der Filamentierung läuft wie folgt ab:
– Beim  Abschalten  des  IGBT  steigt  durch  eine  Vorlokalisierung  der  Strom  eines 
Bereiches  des  IGBTs  an.  Die  Spannung  der  betroffenen  Zellen  steigt  zunächst 
gleichmäßig an bis zum Punkt P1.
– Ab Punkt P1 beginnt die Zelle Z1 mit steigender Spannung einen höheren Strom zu 
tragen als Z2-Z4.
– Bei Spannung V2 erreicht die Strom-/Spannungskurve von Z1 den Kniepunkt P2. 
Beim Überschreiten wird der Verlauf negativ, mit zunehmendem Strom sinkt die 
Durchlassspannung. 
– Die Spannung geht zurück, der Strom in Z1 steigt aufgrund der negativen Charak­
teristik während der Strom in Z2, Z3 und Z4 sinkt. 
– P3  ist  der  zweite  Wendepunkt  der  S-Kurve.  Steht  ein  Strom  der  Größe  i3  zur 
Verfügung, sinkt die Spannung auf den niedrigst möglichen Wert oberhalb von P2. 
Ein weiterer Stromanstieg führt wieder zu einem Spannungsanstieg.
4.1.2  Filamente auf mehreren Zellen
Sollte der Strom sehr groß werden, können auch mehrere Zellen das Filament tragen. Wie in 
Bild  4.2 dargestellt  steigt  mit  zunehmendem Strom wieder  die  Kollektor-Emitter-Spannung 
über den IGBT. Steigt sie soweit, dass nicht nur die Snapbackspannung von Z1 überschritten 
wird, sondern auch diejenige der auf der x-Achse am nächsten liegenden Zelle (in diesem Fall 
Z2), dann geht auch die zweite Spannung in den Snapback. Die Kollektor-Emitter-Spannung 
geht wiederum zurück auf V5. Z1 und Z2 führen beide einen hohen Strom (i5a und i5b).
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Bild 4.2: s-förmige Verläufe des Stroms über der Spannung. Bei großen Strömen werden 
die Kipppunkte mehrerer Zellen überschritten
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4.1.3  Springende Filamente
Während im vorangegangen Kapitel der Mechanismus beleuchtet wurde, bei dem sich die 
Filamente  verbreitern,  soll  hier  der  Sprung  des  Filaments  von  einer  auf  die  andere  Zelle 
betrachtet werden.
Der Verlauf der Snapbackkurve hängt von diversen Faktoren ab. Neben fixen Werten wie 
geometrischem Aufbau und Dotierung der IGBT-Zellen sind dies auch diverse veränderliche 
Faktoren,  wie Ladungsträgerkonzentrationen  und Temperatur.  Durch derartige,  sich verän­
dernde Faktoren kann sich die Charakteristik des Strom-/Spannungsverlaufs verändern. Dies 
mag sich in Formänderungen der Kurve oder/und in Verschiebung entlang der Spannungsachse 
ausdrücken.
In Bild  4.3 ist eine Verschiebung der Z1-Kurve über den Zeitpunkt t1 zum Zeitpunkt  t2 
dargestellt. Z1t2 liegt somit rechtsseitig vom Z2-Verlauf. Für einen Filamentstrom i6, der eine 
Spannung  über  den IGBT bedingt,  die  mindestens  der  Snapbackspannung V6 der  Zelle  Z2 
entspricht, bedeutet dies folgendes: 
– Z2 geht in den Snapback
– Z1 gibt Strom ab, Z2 übernimmt Strom
– Z2 übernimmt den Strom i6 bei einer IGBT-Durchlassspannung V7, die kleiner als 
die Kollektor-Emitter-Spannung zu Beginn des Vorgangs ist
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Bild 4.3: Wechsel des Stromfilaments von Z1 auf Z2
Da wir  meist  eine  sehr  konstante  Stromdichte  in  den  Filamenten  unserer  Simulationen 
sehen konnten, lässt sich folgendes vermuten: 
– das Strommaximum, das hier i6 entspricht, ist durch weitere Parameter begrenzt
– wenn  diese  Grenze  existiert,  ist  die  variable  Größe  die  Zeit  t2-t1,  in  der  die 
Kollektor-Emitter-Spannung durch Veränderung und Verschiebung der Kurve Z1 so 
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groß  wird,  dass  der  untere  Wendepunkt  der  am  nächsten  liegenden  Zell-
Charakteristik erreicht wird
Natürlich kann auch die Charakteristik der Kurve Z2 Veränderungen erfahren. Aber bedingt 
durch  den  hohen  Strom in  der  filamentführenden  Zelle  sind in  Z1  stärkere  Effekte  durch 
Temperaturanstieg und Plasmaausräumung zu erwarten.
Die Verschiebung der Kurven in Richtung zunehmender Spannung ist letztlich auch Voraus­
setzung für die Aufnahme der Sperrspannung durch den IGBT. Wenn der IGBT die gesamte 
Sperrspannung aufgenommen hat, kann nach dem beschriebenen Mechanismus kein weiterer 
Filamentwechsel erfolgen.
4.2  Spannungsabfall beim Filamentwechsel
Die  Spannung  UCE in  Abbildung  4.5 sackt  ab,  wenn  das  Filament  abgebender  und 
übernehmender IGBT etwa gleichviel Strom führen. Sie steigt aber erst ein deutliches Stück 
hinter  der  kompletten  Stromübernahme  wieder  an.  Dies  lässt  durch  den  Bereich  2  des 
negativen Kennlinienverlaufes (Bild 4.4) erklären. In Kapitel 4.1.3 wurde der Mechanismus des 
Filamentspringens betrachtet. Der dort erklärte Spannungsabfall von V6 nach V7 lässt sich  in 
Bild  4.5 wiederfinden. Eine weitere Rolle spielt die mit der Filamentübernahme verbundene 
starke lokale  Erwärmung.  Sie  führt  zu einer  erhöhten Leitfähigkeit  der  Zelle  aufgrund der 
temperaturabhängigen parasitären Bipolarverstärkung und lässt  damit  bei  konstantem bzw. 
nach oben begrenztem Strom die Spannung einbrechen. Dies erklärt auch, warum die mit den 
Filamentsprüngen korrelierten Spannungseinbrüche nur bei thermodynamischen Rechnungen 
auftreten, bei denen die die filamentführenden Zellen quasi den gesamten verfügbaren Strom 
aufnehmen.  In  [Sho05]  werden  die  in Messungen  beobachteten  Spannungseinbrüche  beim 
Abschalten als Beweis für Strominhomogenitäten und laufende Filamente herangezogen.
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Bild 4.4: Der negative, S-förmige 
Kennlinienverlauf eines IGBT 
Bild 4.5: Spannungseinbrüche beim 
Wechsel des Filaments von einem auf den 
nächsten IGBT
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4.3  Temperatureinflüsse auf die Laufrichtung
Die Entstehung von Filamenten und ihre grundsätzliche Bewegung sind nicht thermisch 
induziert,  siehe dazu auch Kapitel  6.1.2. Bei dominierendem Avalanche als treibender Kraft 
kann die Temperatur jedoch Einfluss auf die Laufrichtung der wandernden Filamente nehmen.
Filamente sind, von den zwangsläufigen Symmetrien in zylindrischen Simulationen abge­
sehen, unsymmetrisch. Dies liegt beispielsweise an den nicht völlig homogenen Temperatur­
verteilungen in den Bauelementen,  dem ungleichen  Abschalten  der  Kanäle.  Aber  natürlich 
hängt die Symmetrie bei sich bewegenden Filamenten auch davon ab, wo vorher Filamente 
gebrannt haben, da diese Bewegung eine “Wärmespur” hinter sich herzieht. Dort, wo die Tem­
peratur höher ist, ist die Avalanchegeneration kleiner, wie in Gleichung 1.13 beschrieben. Aber 
auch die Ladungsträgerbeweglichkeit sinkt [Sho05]. Das Filament bewegt sich in Richtung des 
kleinsten Anstiegs [Den03,Den05a]. 
xx( )
Filament
bei t-1
t-1 x(t)
Filament
bei t
Avalanche-
Generation
Temperatur
Bewegungsrichtung 
des Filaments
Bild 4.6: Ein Filament, das zum Zeitpunkt t an einem Ort x brennt und zuvor beim 
Zeitpunkt t-1 an einer anderen Stelle x(t-1), bewegt sich beim nächsten Sprung weiter von 
x(t-1) weg in Richtung des niedrigsten Temperaturanstiegs
4.4  Plasmaextraktion als treibende Kraft
Die Selbstlöschung wird durch die lokal im filamentierenden IGBT erhöhte Plasmaextrak­
tion erzeugt. Diese erhöhte Extraktion weitet die Raumladungszone aus. Damit sinkt die Feld­
stärkespitze und der Avalanche wird vermindert oder sogar gestoppt. Die Gesamtverluste bei 
Ausschalten steigen aber trotzdem, weil der Abschaltvorgang länger dauert. Der Avalanche 
produziert insgesamt mehr neue Ladungsträger als durch das Filament extrahiert werden.
Die Verweildauer der Filamente ist stark von der Weite der Basis, aus der das Plasma extra­
hiert wird, abhängig. Bauelemente mit großer RLZ, also HV-IGBTs, unterliegen einer erhöhten 
Gefahr der Zerstörung  aufgrund einer erhöhten Verweildauer des Filaments. Für HV-Bauele­
mente kann dies mehrere 100ns betragen, bei 1200V-Zellen kann man mit Zeiten von weniger 
als 10ns rechnen [Mue04].
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Die Ausweitung der Raumladungszone können wir in folgendem Beispiel nachvollziehen. In 
Bild  4.7 sind drei parallel  geschaltete IGBTs in der Ausschaltphase dargestellt.  Anhand der 
Elektronenstromdichte lässt  sich erkennen,  dass sich zum Zeitpunkt  t1 der  Strom in IGBT3 
konzentriert. Zu t2 lässt die Stromkonzentration in IGBT3 nach, in den beiden anderen IGBTs 
fließt wieder ein deutlicher Elektronenstrom über den Kanal. Zum Zeitpunkt t3 trägt IGBT2 das 
Filament.  In  den  rechten  Bildern  kann  man  sehen,  dass  dort,  wo  zunächst  das  Filament 
gebrannt hat, das Plasma deutlich weiter ausgeräumt wurde als bei den anderen beiden Zellen.
In Abbildung 4.8 ist die zeitliche Entwicklung der Raumladungszone dargestellt. Hier ist zu 
erkennen, dass bei IGBT3, der zunächst das Filament trägt, bis zum Übergabezeitpunkt t2 das 
Plasma relativ schnell ausgeräumt wird. Nachdem IGBT2 es übernommen hat, ändert sich die 
Raumladungszone nur noch schwach. Beim IGBT2 verhält es sich hingegen anders. Hier nimmt 
die  Geschwindigkeit  der  Extraktion  mit  der  Übernahme  des  Filaments  zu.  IGBT1,  der  zu 
keinem der betrachteten Zeitpunkte ein Filament trägt, baut das Plasma gleichmäßig langsam 
ab.
Elektronenstromdichte in Trench-
Nähe
Plasmaverteilung 
über die gesamte 
Länge
t1
IGBT 1 IGBT 2 IGBT 3 1 2 3
t2
IGBT 1 IGBT 2 IGBT 3
1 2 3
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t3
IGBT 1 IGBT 2 IGBT 3 1 2 3
Bild 4.7:  Drei parallele IGBTs im Abschalten. Am Elektronenstrom lässt sich 
erkennen,dass zum Zeitpunkt t1 IGBT3 das Filament führt, zu t2 das Filament übergeht 
auf IGBT2. Zum Zeitpunkt t3 trägt IGBT2 das Filament, die beiden anderen Zellen fast 
gar keinen Strom. Rechts davon sind die korrespondierenden Plasmaverteilungen im 
Bauelement erkennbar.
4.5  Vorlokalisierung – Regionen hoher Stromdichte
In  mehreren  Fällen  konnten  die  Ergebnisse  der  Messungen  durch  unsere  Simulationen 
bestätigt werden. Diese Bestätigungen, wie beispielsweise die Erhöhung der Stromtragfähigkeit 
bei Vergrößerung der Trenchtiefe, erfolgten qualitativ. Quantitativ lag jedoch hinsichtlich der 
Ausgangsstromdichte ein Faktor im Bereich von circa 20 vor, der auffällig über diverse Unter­
suchungen  reproduzierbar  war.  Die  Effekte  in  der  Messung  traten  bereits  bei  signifikant 
geringeren Stromdichten auf.
Es  gab Hinweise,  die  uns  zu der  These veranlassten,  es  fände eine Vorlokalisierung im 
Bauelement statt. Darunter verstehen wir, dass sich, bevor es zu einer Filamentierung einzelner 
Zellen auf dem Chip kommt, der Strom bereits in einem Gebiet auf dem Chip konzentriert. Das 
bedeutet,  dass  sich die Stromdichte lokal  erhöht.  In diesem Bereich liegen dann Ausgangs­
bedingungen vor,  die  denen der  Simulation näher  kommen,  als  ursprünglich gedacht.  Hier 
beginnt die Filamentbildung, wobei es räumlich begrenzt zu einem Wandern des Filamentes 
kommt.
Dieser Effekt birgt die Gefahr, dass es aufgrund des Umstandes, dass das Filament nur über 
einen Teil  des  Chips  wandert,  zu  einer  stärkeren  lokalen  Temperaturerhöhung  kommt,  als 
wenn  die  gesamte  Chipfläche  daran  beteiligt  wäre.  Dies  führt  zwangsläufig  zu  einer 
reduzierten Robustheit.
Es bleibt zu untersuchen, inwiefern dieser Effekt wirklich existiert. Ein tieferes Verständnis 
der Mechanismen der Vorlokalisierung, der betroffenen Bereiche sowie der Mechanismen ihrer 
Unterdrückung oder örtlichen Steuerbarkeit, kann letztlich zu einer Erhöhung der Robustheit 
von IGBTs führen.
Offene Fragen, die in zukünftigen Untersuchungen geklärt werden können, wären:
– Gibt es eine Vorlokalisierung, wenn ja, welche sind die Ursachen? Wieso wird anderen 
Zellbereichen Strom entzogen?
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– Welche Aspekte bestimmen die Region, in der die Vorlokalisierung auftritt? Wie stark 
ist  die  Temperaturabhängigkeit  dieser?  Sind  Bereiche  der  Vorlokalisierung  fix  oder 
beweglich?
– Ist ein IGBT robuster mit oder ohne Vorlokalisierung, welche anderen wesentlichen 
Parameter werden positiv/negativ beeinflusst? 
– Würde  es  ohne  Vorlokalisierung  keine  Filamente  geben?  Würde  der  IGBT  dann 
schneller/sicherer abschalten?
IGBT 1 IGBT 2 IGBT 2
t1 t2 t3 t1 t2 t3 t1 t2 t3
Bild 4.8:  Plasmaverteilung der drei abgeschalteten IGBTs 
aus Bild 4.7, der Bereich des Plasmas ist gekennzeichnet
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5  Thermisches Weglaufen
5.1  Thermisches Weglaufen in Dioden
Erhöhen sich mit steigender Temperatur die Wärmeverluste eines Baulelementes oder einer 
Zelle so stark, dass eine Kühlung diese nicht mehr kompensieren kann, dann steigt die Tempe­
ratur immer weiter an und Zelle bzw. Bauelement verlassen den sicheren Arbeitsbereich. Das 
kann letztendlich zur Zerstörung des Bauelementes führen. Dieser Effekt wird als thermisches 
Weglaufen bezeichnet.
Ein Beispiel für dieses Phänomen sind in Sperrrichtung gepolte Dioden. Ihre Wärmeverluste 
entsprechen dem Produkt aus Sperrspannung und Sperrstrom. Die Sperrspannung kann sehr 
hoch (mehrere kV) sein. Dazu kommt, dass auch der Sperrstrom von der angelegten Sperr­
spannung  abhängt.  Dementsprechend  kann  die  Wärmeleistung  schon  bei  vergleichsweise 
niedrigen Leckströmen recht groß werden. Eine Faustformel besagt, dass sich der Sperrstrom 
etwa alle 11K Temperaturanstieg verdoppelt. Genauer betrachtet steigt mit steigender Sperr­
schichttemperatur nach Gleichung 5.1 der Sättigungssperrstrom exponentiell an.
I sT =I sT 0⋅e
c IS T−T 0  (5.1)
Dabei ist cis der materialabhängige Temperaturkoeffizient des Sättigungsstroms [Pau92]
c is=
3
T

W g
kTT 0
   (5.2)
Bei Zimmertemperatur (300K) beträgt diese Konstante bei Silizium cis,Si  = 0,071 K-1 und für 
Germanium cis,Ge = 0,049 K-1.
Die  im  Bauelement  umgesetzte  Wärmeleistung  Pheat ist  also  eine  Funktion,  die  von 
Spannung und Temperatur abhängt.
Pheat=V⋅I V ,T =V⋅I sT 0⋅e
c IS T−T0      mit   I sT 0=I sT 0V  (5.3)
Die abführbare Kühlleistung Pcool hingegen ist eine Funktion aus der Differenz zwischen der 
oben betrachteten Sperrschichttemperatur  TJ und der Umgebungstemperatur  Tcool sowie dem 
thermischen Widerstand Rth. Für die zwei letztgenannten Werte können z.B. das Gehäuse des 
Bauelements oder der Kühlkörper als Referenz dienen. 
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P cool=
T j−T cool
Rth
 (5.4)
In Abbildung  5.1 sind drei Kühlgeraden  Pcool eingezeichnet sowie eine rote Kurve, die die 
Wärmeleistung einer Hochspannungsdiode wiedergibt. Die einzig vernünftige der gezeichneten 
Auslegungen  ist  die  blaue  mit  dem kleinsten  thermischen  Widerstand,  bei  der  die  meiste 
Wärme abgeleitet werden kann. Wir sehen einen stabilen Arbeitspunkt, zu dem das System 
unter geringer Last wieder zurückkehrt. An dieser Stelle ist  Pheat =  Pcool. Im zweiten Schnitt­
punkt der beiden wird das Verhalten kritisch. Nur ein leichtes Überschreiten der Sperrschicht­
temperatur dieses instabilen Arbeitspunktes bedeutet  Pheat > Pcool, das Mehr an Wärmeleistung 
kann nicht mehr abgeführt werden und die Diode läuft thermisch davon. Bei der Auslegung 
der  Kühlung  muss  also  darauf  geachtet  werden,  dass  die  Sperrschichttemperatur  auch  im 
kritischen Fall keine 156 °C erreicht.
Die grüne Kühlkurve berührt die der Wärmeleistung nur. Es ergibt sich nur ein Schnitt- 
bzw.  Arbeitspunkt.  Für  diesen  gilt  dasselbe  wie  für  den  oben  beschriebenen  instabilen 
Arbeitspunkt.  Die  schwarze  Kurve  letztendlich  beschreibt  ein  Szenario,  bei  dem  die 
Kühlleistung für keine der Sperrschichttemperaturen ausreichend ist, was zwangsläufig zum 
thermischen Weglaufen führen wird.
Bild 5.1: Leistungsverhalten eines Moduls in verschiedenen Kühlsituationen; blau: 
gute Kühlung, grün: Limit der thermischen Stabilität, schwarz: unzureichende 
Kühlung mit thermischem Weglaufen, aus [Schn05]
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In Bild  5.2 lässt sich sehen, dass die Potentialbarriere am vorderseitigen pn-Übergang bei 
einer Temperaturerhöhung von 300K auf 700K um fast 0,35eV sinkt. Der Ladungsträgerfluss 
über diese Barriere ist also deutlich weniger gehemmt, was einer Aufsteuerung gleichkommt. 
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Bild 5.2: Potentialverläufe am pn-Übergang bei verschiedenen Temperaturen 
Wie in  [Las03]  beobachtet,  kann  das  Weglaufen  auch  auf  der  Rückseite  geschehen.  Im 
genannten Beispiel wurde ein  IGBT zerstört relativ lange (~100µs), nachdem er aus Überlast 
abgeschaltet  wurde.  Dieses  Phänomen  lässt  sich  wie  folgt  erklären.  Durch  die  Überlast 
entwickelt  sich  eine  hohe  Temperatur  an  der  Kathode  des  IGBT.  Dem dortigen  MOS-Teil 
macht die hohe Temperatur quasi nichts aus. Die Wärme, und mit ihr die Temperatur, driftet 
nach unten in Richtung Anodenemitter. Dort auf der Bipolarseite kommt es zum thermischen 
Aufsteuern. Dieses Aufsteuern führt ins Weglaufen, der IGBT rastet ein und wird thermisch 
zerstört.
Es liegt  auf der Hand, dass man thermisches Weglaufen  nur in thermodynamischen Simu­
lationen  sichtbar  machen  kann.  In  isothermen Simulationen  können  erhöhte  Temperaturen 
zwar das Absinken der Potentialbarriere bedeuten. Das thermische Mitkoppeln des Transistors 
kann aber aufgrund der festen Temperatur nicht nachgebildet werden.
5.2  Thermische Rückkopplung
Zur Untersuchung der Auswirkungen thermodynamischer Effekte auf den Abschaltvorgang 
bei  IGBTs haben wir diverse Simulationen isotherm und elektrothermisch gerechnet.  Dabei 
bedeutet  isotherm mit  zeitlich  und räumlich konstanter  Temperatur.  Bei  elektrothermischer 
Rechnung weist ebenfalls jeder Punkt der Zelle eine konstante Ausgangstemperatur  auf. Diese 
kann sich jedoch im Verlauf der Simulation lokal ändern. Dies kommt dadurch zustande, dass 
hier neben dem Drift-Diffusions-Modell auch Aufheizungs- und Abkühlungseffekte berechnet 
werden wie Joulsche Wärme, Rekombinationswärme, Thomson- und Peltier-Effekt.
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In den folgenden Beispielen wurden 1200V-Trench-IGBTs aus einer Ausgangstemperatur 
von 400K ausgeschaltet. Die Rückseitenemitter wurden deutlich verstärkt. Dies sorgte für ein 
stärkeres Plasma und machte die Zellen empfindlicher gegenüber Überstromausschalten. Bei 
den thermischen Simulationen wurden die IGBTs auf der Unterseite über die gesamte Fläche 
des Rückseitenemitters gekühlt. 
In Abbildung  5.3 beobachten wir für die isotherme Simulation keine Auffälligkeiten. Der 
Überspannungspeak ist  auf die Induktivität  in der externen Schaltung zurückzuführen.  Der 
Stromverlauf  entspricht  der  beim  Trench-IGBT  typischerweise  sichtbaren  Aufspaltung  zu 
Beginn des Spannungsanstiegs und nur geringe Schwingungen im Anschluss. Bei der thermo­
dynamischen  Rechnung  hingegen  treten  deutliche  Stromkonzentrationen  in  den  einzelnen 
Zellen auf. Mit Erreichen der Zwischenkreisspannung hören die Schwingungen auf, alle Zellen 
schalten ab.
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Bild 5.3: Abschaltkurven in isothermer und elektrothermischer Rechnung mit verstärkter 
Dotierung an der Emitteroberfläche von 1,6*1012  · 1/cm³
Für das Beispiel  in Bild  5.4 wurde der Rückseitenemitter  noch weiter  verstärkt.  Bei  der 
isothermen Rechnung  treten bereits  sichtbare  Oszillationen  auf.  Bei  der  elektrothermischen 
Simulation kommt es zu sehr starker Stromkonzentration in einzelnen Zellen. Die Filamente 
führen dabei quasi den gesamten zur Verfügung stehenden Strom. Es lässt sich eine Schwin­
gungssequenz erkennen, übrigens in Abschaltreihenfolge.
Was ebenso interessant wie die starken Schwingungen ist, ist der Umstand, dass eine der 
Zellen letztendlich den Strom behält, während die Spannung zusammenbricht. Der IGBT ist 
zerstört. Anders als bei isothermen Rechnungen ist es also mit thermischem Feedback möglich, 
ein zerstörendes Einrasten einer IGBT-Zelle zu erreichen. In [Sho05] wird eine Temperatur von 
650K genannt, bei der es zur Zerstörung kommt. Die Maximaltemperaturen in der Zelle beim 
Einrasten,  die  wir  beobachten  konnten  betrugen  700-750K  und  mehr.  Am  Source-Basis-
Übergang  gewinnt  der  thermisch  verstärkte  Diffusionsstrom an  Bedeutung.  Dies  führt  zu 
einem thermischen  Weglaufen,  wie  es  bereits  in  diskreten  und  integrierten  VDMOS-Tran­
sistoren beobachtet wurde  [Ica02,Den05b]. Nach dem Einrasten steigt die maximale Tempe­
ratur noch weiter an, diese führt zur thermischen Zerstörung des Bauelements. 
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Bild 5.4: Abschaltkurven in isothermer und elektrothermischer Rechnung mit verstärkter 
Dotierung an der Emitteroberfläche von 1,2*1013  · 1/cm³
5.3  Temperaturausbreitung als Diffusionsvorgang
Die in Kapitel  5.1 beschriebene zeitliche Verzögerung von der Überlast bis zur Zerstörung 
des Bauelements hängt stark von der Dicke des Halbleiters, damit also seiner Spannungsklasse 
ab. Bei einem Hochspannungsbauelement ist die thermische Zeitkonstante deutlich höher als 
bei Bauelementen kleinerer Spannungsklassen.  Eine Übersicht hierzu bietet Tabelle  5.1. Die 
Werte für die Zeitkonstante τ berechnen sich aus der Gleichung 5.5, wobei die thermische Dif­
fusionsfähigkeit Dth, Si von Silizium nach [Sze81] gleich Dth, Si = 0,9 cm²/s beträgt.
τ=1
2
l2
Dth
 (5.5)
Spannungsklasse 
in V (NPT)
Tiefe des 
Bauelement in µm
Zeitkonstante in 
µs
600 80 36
800 120 80
1200 165 151
2000 300 500
3300 440 1076
Tabelle 5.1: Übersicht zu Spannungsklassen von IGBTs zu ihrer Bautiefe und der 
thermischen Zeitkonstante
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Betrachtet  man die  nachfolgende  Gleichung,  so  erkennt  man,  dass  die  Ausbreitung  der 
Wärme von einem heißen Punkt nur mit der Quadratwurzel von der Dauer des Wärmepulses 
abhängt. Dies führt im Fall von kurzzeitigen lokalen Hotspots nur zu einer geringen Gefahr 
entfernt liegender thermisch gefährdeter Punkte.
Lth=Dth⋅puls  (5.6)
Zu  beachten  ist  ebenfalls  die  thermische  Leitfähigkeit  verschiedener  Materialien.  Diese 
beträgt  bei  Siliziumdioxid  nur  ein  Hundertstel  des  Wertes  von  Silizium.  Damit  stellt  das 
Gateoxid einen schwer überwindbaren Wärmewiderstand dar. Am Inversionskanal entwickelte 
Wärme muss also zu 99% vom Trenchoxid weg über das Silizium abgeleitet werden. Sich tiefer 
im Substrat entwickelnde Hotspots,  wie im nachfolgenden Kapitel beschrieben, können hin­
gegen die Wärme in alle Richtungen abführen und sich somit wieder schneller abkühlen.
5.4  Hotspots – heiße Punkte im IGBT
In  Abschaltsimulationen an Trench-IGBTs haben wir zwei Punkte gefunden, an denen sich 
starke Temperaturerhöhungen finden. Zum einen unter dem p-Gebiet im Zentrum der Zelle, 
zum anderen im Bereich des Kanals (Bild 5.5). 
Der zentrale Hotspot ist eine Konsequenz aus hoher Feldstärke und hoher Stromdichte an 
dieser Stelle. Seine Tiefe ist konstant und unabhängig von der gewählten Trenchtiefe. Er taucht 
relativ früh im Abschaltvorgang auf und verschwindet in dessen Verlauf. Für die thermische 
Robustheit des Bauelements stellt er nur eine geringe Gefahr dar. Die Wärme kann von diesem 
Punkt aus in alle Richtungen wegdiffundieren. Der pn-Übergang an der Source ist viele µm 
entfernt,  so dass dieser  Hotspot  in einer  schwachen Temperaturerhöhung an diesem Punkt 
führt. 
Gefährlicher ist der heiße Kanalbereich.  Ein schneller  Abtransport der Wärme wird hier 
verhindert. Das Trench-Oxid hinter dem Kanal wirkt trotz seiner Dünnwandigkeit als ther­
mischer Isolator,  da die Wärmeleitfähigkeit  λSiO2 von Siliziumdioxid um ca.  den Faktor  ein­
hundert kleiner als die von Silizium (λSi) ist. 
Si=1,48
W
cm⋅K 
≫ SiO2=0,014
W
cm⋅K   
(5.7)
Dieser  Umstand sowie die  räumliche  Nähe zum Basis-Emitter-Übergang  des  parasitären 
npn-Transistors  machen  diese  Temperaturerhöhung  gefährlicher  für  ein  thermisches  Weg­
laufen. Jedem beobachteten Weglaufen ging eine starke Temperaturerhöhung im beschriebenen 
Bereich voraus.
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Bild 5.5: Lage des zentralen und des am Kanal liegenden Hotspots
Dass beide Effekte gleichzeitig im Bauelement auftreten können, lässt sich indirekt in Bild 
5.6 sehen. Der heißeste beobachtete Punkt im IGBT unabhängig vom Ort ist in dort als Kurve 
aufgetragen. Am Knick ist der Sprung von einem sich abkühlenden Punkt als heißester Ort zu 
einem  anderen  heißer  werdenden  Punkt  zu  sehen.  Die  Temperaturverläufe  unterhalb  der 
zeitlichen Maximaltemperatur der beiden heißen Punkte sind qualitativ eingezeichnet. Die sehr 
hohe Temperatur von über 800K vor dem Zusammenbruch der Spannung stellt insofern keine 
Gefahr dar (von der rein thermischen Belastung abgesehen), als dass sie sich relativ weit ent­
fernt von den relevanten Halbleiterübergängen befindet  (Punkt  P1 in Bild  5.7).  Gleichzeitig 
steigt aber auch die Temperatur T2 (Bild 5.6) am Kanal (P2) und somit auch am pn-Übergang. 
Dort wird durch eine starke Elektroneninjektion das thermische Weglaufen ausgelöst.
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Bild 5.6: Der Verlauf des Temperaturmaximums im 
IGBT ist blau dargestellt. Am Knick bei t=1µs lässt 
sich der Sprung des Maximums zu einer anderen 
Stelle erkennen. Die weiteren Verläufe dieser 
Punkte sind gestrichelt dargestellt
Bild 5.7: Zwei heiße Stellen in der 
Trench-Zelle: P1 ist das Produkt aus 
Stromdichte und hoher Feldstärke. 
P2 liegt am Kanal mit hoher 
Stromdichte und ist gefährlich für 
den n+-p-Übergang
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Es  lässt  sich  gut  erkennen,  dass  sich  der  Hotspot  P1  nach  dem  Zusammenbruch  der 
Spannung nicht weiter aufheizt, sondern sich vielmehr abzukühlen beginnt.
5.5  Thermisches Weglaufen – Gefahr und Chance
Heutzutage wird der Latchup eines IGBT weitgehend beherrscht. Moderne IGBTs weisen 
eine  derartige Latchfestigkeit  auf,  dass  sie durch diesen Effekt  nicht  mehr  zerstört  werden 
können. Die größte Gefahr für diese Bauelemente besteht nun in der thermischen Mitkopplung. 
Das Thermische Weglaufen ist letztlich derjenige Mechanismus, der moderne IGBTs noch zer­
stören kann. Neben der elektrischen SOA muss unbedingt auch ein Betrieb innerhalb der ther­
mischen SOA sichergestellt werden. Trifft man geeignete Maßnahmen zur Verhinderung des 
thermischen Weglaufens, so hat man in modernen IGBTs sehr robuste elektronische Schalter 
verfügbar.
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In  den  bisherigen  Simulationen  wurden  Parallelschaltungen  aus  diskreten  IGBT-Zellen 
betrachtet. Dort konnten die IGBTs lediglich den Strom untereinander aufteilen und sich je 
nach Beschaltung über die  Gatespannung beeinflussen.  Im Folgenden werden Simulationen 
behandelt, bei denen sich mehrere IGBT-Zellen in einer integrierten Struktur befinden. Dies er­
weitert  die  Einflussnahme der  Zellen aufeinander  um Nachbarschaftseffekte.  Beispielsweise 
können Temperaturänderungen in einem IGBT die anderen in Abhängigkeit ihres Abstandes 
beeinflussen, der Grad der lokalen Plasmaausräumung kann von Bedeutung sein usw. Gleich­
zeitig  lassen  sich  Aussagen  darüber  treffen,  ob  sich  Ergebnisse  von  Einzelstrukturunter­
suchungen auf die in der Realität Tausenden parallelen IGBT-Zellen pro Chip qualitativ über­
tragen lassen.
Im Bild 6.1 ist die Elektronenstromdichte in einer solchen monolithisch integrierten Struktur 
während eines Abschaltvorgangs dargestellt. Deutlich erkennbar ist die Blase mit der hohen 
Elektronenstromdichte unter Zweien der Zellen. Das gemeinsame Hervorrufen der Blase sowie 
ihre Konsequenzen sind klar eine Nachbarschaftsbeziehung, die bei parallelgeschalteten Einzel­
zellen nicht beobachtbar wäre.
Somit kommt man mit dieser Art der Simulation der Realität ein weiteres Stück näher. Auf 
die Einführung einer 3. Dimension wurde verzichtet. Zum einen sind 3D-Berechnungen un­
gleich rechenintensiver als solche in 2 Dimensionen. Zum anderen genügt eine zweidimen­
sionale Betrachtung zur Beantwortung erster Fragen in Bezug auf Nachbarschaftseffekte. Beob­
achtet  werden  sollen  die  entstehenden  Plasmaverteilungen  während  der  Abschaltvorgänge 
sowie deren Einfluss auf den weiteren Abschaltverlauf. Ein Hauptaugenmerk liegt in der Be­
trachtung des Laufens  bzw. des Stickings,  also des Festbrennens  von Filamenten an einem 
Punkt. Beim Filamentlaufen soll die Geschwindigkeit und die Laufrichtung betrachtet und die 
Frage geklärt werden, ob bei entsprechender Beschaltung die Filamente (dauerhaft) springen 
oder ein Laufen von einer Zelle zu einer Nachbarzelle einsetzt. Ebenso soll betrachtet werden, 
ob die Filamente einzeln oder in Gruppen laufen und inwieweit dies vom verfügbaren Strom 
abhängig ist.
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Bild 6.1: Nachbarschaftseffekte: zwei benachbarte Filamente bilden eine gemeinsame 
„Blase“ unter sich, das Bild zeigt die Elektronenstromdichte
6.1  Planarstrukturen
6.1.1  Abschaltreihenfolge
Wir haben isotherme Untersuchungen an einer Struktur aus sechs monolithisch integrierten 
planaren IGBT-Zellen durchgeführt (Bild 6.2). Es wurden ähnlich wie in [Ros02] betrachtet die 
Kanäle  nacheinander  von der einen zur anderen Seite  abgeschaltet.  Sobald  alle  Kanäle  ge­
schlossen sind, ist der Elektronenstrom unterbrochen, es fließt ein reiner Löcherstrom. Die da­
raus resultierende Erhöhung der Raumladung und Aufsteilung der Feldstärke führt zur Über­
schreitung der kritischen Feldstärke. Es kommt zum Dynamischen Avalanche. Die Avalanche­
generation setzt zuerst unter den Zellen ein,  die als erste abgeschaltet  wurden. Hier ist die 
Avalanchebedingung als erstes erreicht. Unter den als zweites abgeschalteten Zellen setzt die 
nächste Avalanchegeneration ein usw. Das Stromfilament wandert so lange durch die Struktur, 
bis der Gesamtstrom absinkt. 
Source
Drain
Gate
1 2 3 4 5 6
Bild 6.2: Struktur aus sechs integrierten 1200v-NPT-IGBTs. Die Gateanschlüsse sind über 
Koppelwiderstände verbunden, um Offsets beim Abschalten zu erzielen.
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Die bislang erzielten Ergebnisse ließen keine Rückschlüsse darauf zu, inwieweit die Wande­
rungsrichtung und -geschwindigkeit durch Nachbarschaftsbeziehungen bestimmt sind. Um hier 
Erkenntnisse zu gewinnen, haben wir die oben beschriebene Struktur nichtsequentiell  abge­
schaltet, d.h. zunächst wurde Gate 2 abgeschaltet, dann Gate 5 etc. (Bild 6.3).
Source
Drain
(4) (1) (3) (5) (2) (6)
1 2 3 4 5 6
Abschaltreihenfolge
Bild 6.3: Monolithische Sechserstruktur mit nichtsequentieller Abschaltreihenfolge
Wie wir  beobachten  konnten,  schalten die  Kanäle  in der  durch die  Gatevorwiderstände 
vorgegebenen  Reihenfolge  ab.  Der  dynamische  Avalanche  setzt  dort  ein,  wo  zwei  Kanäle 
frühzeitig geschlossen werden.  Der Avalanche wandert  in die  Richtung,  die ihm durch die 
Abschaltreihenfolge  nahegelegt  wird.  Nachdem  jeder  der  abgeschalteten  Bereiche  für  eine 
Weile das Filament getragen hat,  ändert  sich jedoch die Sequenz der Stromlokalisierungen. 
Statt in Abschaltreihenfolge läuft nun der Avalanche zyklisch von rechts nach links durch, um 
nach Erreichen der linken Begrenzung auf der rechten Seite von neuem zu beginnen (Bild 6.4). 
Aus  diesem Verhalten  können  wir  schließen,  dass  mit  dem Einsetzen  des  dynamischen 
Avalanche das Filamentwandern durch die Nachbarschaftsbeziehungen der integrierten Struk­
turen bestimmt wird. Das Filament springt nicht mehr, es wandert in Abhängigkeit von der 
geometrischen Anordnung. Mit der Abschaltreihenfolge lässt sich lediglich die Richtung fest­
legen, also ob das Filament von links nach rechts läuft  oder umgekehrt.  In einer nichtinte­
grierten Parallelschaltung würden die Avalanchefilamente hingegen weiter in Abschaltreihen­
folge laufen. Eine Simulation mit integrierten Strukturen kommt demnach der Realität näher. 
Das  Ergebnis  lässt  sich  als  qualitativ  korrekt  ansehen.  Quantitativ  ergeben  sich  jedoch 
Einschränkungen, da die Simulation zweidimensional erfolgt ist. Das heißt, eine Einschnürung 
auf ein Flächenelement wird nicht korrekt beschrieben und die Bewegungsrichtung des Fila­
ments ist auf eine Dimension beschränkt.
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Bild 6.4: Elektronenstromdichte bei gemischter Abschaltreihenfolge der Kanäle.
6.1.2  Einfluss der Temperatur
Es war lange Zeit unklar, inwieweit die Temperatur für das Auftreten von Filamenten und 
insbesondere für ihre Bewegung über den Chip verantwortlich sind. Vor allem die negative 
Temperaturabhängigkeit  der  Avalanchegeneration  als  Selbstlöschungsmechanismus  wurden 
genannt  [Wac91].  Zur  Untersuchung der  Temperatur  auf  das Abschaltverhalten des IGBTs 
haben wir sowohl isotherme wie auch thermodynamische Simulationen an der oben beschrie­
benen integrierten NPT-Struktur durchgeführt. Die Filamentwanderungen lassen sich in den 
Abbildungen  6.6 und  6.7 verfolgen.  Es  lässt  sich feststellen,  dass die  Unterschiede  in den 
beiden Abschaltverläufen marginal sind. In der thermischen Rechnung schaltete die Struktur 
10-15% schneller ab als bei der isothermen Simulation. Auch diese Ergebnisse unterliegen der 
Einschränkung einer zweidimensionalen Simulation. Sie deuten aber darauf hin, dass keines­
falls die Selbstlöschung des Avalanche durch hohe Temperaturen als dominierende Ursache für 
das Wandern von Filamenten anzusehen ist.
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Bild 6.5: Abschaltverläufe für den isothermen und den thermodynamischen Fall, die im 
Folgenden betrachteten Zeitpunkte sind gekennzeichnet
t=21µs t=24µs t=27µs
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Bild 6.6: Elektronenstromdichte bei isothermer Simulation
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t=21µs t=24µs t=27µs
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Bild 6.7: Elektronenstromdichte bei thermodynamischer Simulation
6.2  Hochspannungs-IGBTs
Bauelemente für den Hochspannungsbereich weisen zur Aufnahme des elektrischen Felds 
großen Basisweiten auf. Damit verbundenen ist eine große Plasmamenge, die nach dem Ab­
schalten ausgeräumt werden muss. Der Zeitraum, in dem die parasitären Abschalteffekte auf­
treten können, ist entsprechend größer als bei Halbleitern mittlerer und niedriger Spannungs­
klassen. Die im Folgenden betrachtete HV-Struktur besteht aus fünf 3,3kV-Trenchzellen mit 
insgesamt 10 Kanälen. Die Rückseite ist gebuffert.
6.2.1  Laufende  Filamente  in  einem  beschränkten
Stromdichtebereich
Filamentstromdichten sind nicht von beliebiger Größe. In unseren Simulationen haben wir 
Stromdichten von bis zu ca. 2000A/cm² beobachtet. Dieser Wert war in isothermen wie auch in 
thermodynamischen Betrachtungen nahezu identisch. 
In Abhängigkeit vom verfügbaren Strom führte dieser Umstand zu einer unterschiedlichen 
Anzahl an gleichzeitig brennenden Filamenten. Bei Simulationen, die über eine große Anzahl 
an  IGBTs  bzw.  über  hochskalierte  Zellen  einen  hohen  Strom  zur  Verfügung  hatten,  war 
beispielsweise eine Filamentbildung am nachfolgenden IGBT zu beobachten, deutlich bevor der 
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vorhergehende  seinen  Strom reduziert  hat.  Es  traten  auch  Fälle  auf,  bei  denen  tatsächlich 
mehrere IGBTs gleichzeitig hohe Ströme führten, und doch sequenziell ein- bzw. abschalteten 
(Kapitel 3.2.1).
Bild 6.8: Sehr starke Elektroneninjektion beobachtet in einer isothermen Simulation bei 
750K. Die Struktur schaltet ab.
Die Abhängigkeit der untersuchten Struktur von den verwendeten Gatevorwiderständen ist 
gering,  siehe  Bild  6.9.  Dies  ist  überraschend,  da  bislang hohe Gatewiderstände  als  verant­
wortlich  für  starke  Gaterückwirkungsschwingungen  betrachtet  wurden  [Ros02].  Außerdem 
konnten wir in diversen Einzelzellensimualtionen die Gaterückwirkungen als wichtigen Faktor 
für die Übernahme eines Filaments durch eine Zelle beobachten. Wie in Bild 6.10 zu sehen ist, 
schwingt in der monolithischen HV-Trench-Struktur die Gatespannung nicht, der Kanal wird 
direkt  abgeschaltet.  Es lässt sich erkennen (Bild  6.11),  dass die Schwingungen bei  Zimmer­
temperatur alleine über den Wannenstrom laufen, also emitterseitig vollständig vom Löcher­
strom getragen werden.  Dieser wiederum lässt  sich durch eine starke Avalanchegeneration 
erklären.
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Bild 6.9: Schwingender Abschaltverlauf bei unterschiedlichen Gatevorwiderständen. Die 
Variation der Widerstände um mehr als eine Größenordnung führte zu keinen qualitativ 
verschiedenen Abschaltverläufen oder Abschaltzeiten
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Bild 6.10: Verlauf der Gatespannungen beim Abschalten der monolithischen HV-Trench-
IGBT-Struktur mit 4fach höherem Gatevorwiderstand gemäß Bild 6.9 
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Bild 6.11: Abschaltverlauf aus 1000A/cm² bei Unterscheidung nach Wannenströmen an 
den äußeren (also einfachen) und inneren (also doppelten) Trenchstrukturen sowie den 
Emitterströmen
Bei höheren Temperaturen nimmt der Anteil an Injektionsstrom zwar signifikant zu. In der 
isothermen Betrachtung mit einer Temperatur von bis zu 750K reicht er jedoch niemals aus, 
eine  der  Zellen  ins  Latch-Up  zu  bringen.  Dies  gelingt  ebenfalls  nicht  bei  einer  Abschalt­
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stromdichte  von  2000A/cm².  Hier  sind  jedoch  keine  Abschaltschwingungen  erkennbar,  das 
Plasma wird nahezu homogen aus der Struktur extrahiert. Diese Homogenisierung bei erhöhter 
Stromdichte resultiert dann logisch in einem schnelleren Abschalten als im schwingenden Fall 
bei 500A/cm², wie Abbildung  6.12 zeigt. Die gilt solange, bis die durch die hohe Temperatur 
verstärkte Elektroneninjektion Überhand nimmt. 
Die  maximale  Stromdichte  im  Filament  lässt  sich  immer  wieder  bei  rund  2000A/cm² 
feststellen. Damit lässt sich die Homogenisierung der Plasmaextraktion aus der monolithischen 
Struktur erklären. Sobald ein Filament „gesättigt“ ist, steht weiterer Strom anderen Zellen zur 
Verfügung.
Bild 6.12: Abschaltverlauf der einzelnen IGBT-Zellen aus einer Gesamtstromdichte von 
2000A/cm². Das Abschalten erfolgt nahezu homogen. 
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7    Zusammenfassung und Ausblick
7.1  Zusammenfassung
Die im Rahmen dieser Dissertation gemachten Untersuchungen haben zu neuen Erkennt­
nissen über die Zusammenhänge in modernen IGBTs, insbesondere beim hochbelasteten Aus­
schalten  geführt.  Es  wurde  das  Ausschaltverhalten  von  IGBTs  mit  dem  Schwerpunkt  auf 
Trench-IGBTs untersucht. Im Gegensatz zu früheren Arbeiten wurde als weitere Dimension 
die Temperatur als bestimmender Faktor für das Verhalten mit betrachtet.
Erkenntnisse für den Entwurf eines schnellen, dabei aussagekräftigen Simulationsmodells 
für das Verhalten parallel geschalteter IGBT-Zellen wurden im Rahmen der Arbeit gewonnen. 
Für  Devicesimulationen  darf  dieses  Modell  nur  eine  geringe  Anzahl  an  Zellen  aufweisen, 
gleichzeitig aber muss ein ausreichender, quasi-unbegrenzter Strom zur Verfügung stehen. Ein 
hochskalierter  IGBT  kann  wie  eine  Parallelschaltung  vieler  gleichartiger  Zellen  angesehen 
werden. Allerdings benötigt er dabei nur die Rechenzeit eines einzelnen Transistors. Deswei­
teren ist bei diesen Modellen auf eine Inhomogenisierung der parallelen Elemente zu achten. 
Eine identische Modellbasis mit inhomogener Beschaltung, z.B. in Form von unterschiedlichen 
Gatevorwiderständen hat sich in der Regel als praktischer erwiesen als IGBTs mit innerhalb 
einer Modellschaltung minimal zueinander veränderten Geometrien.
Während des Ausschaltens  kommt es oft  zu Oszillationen,  in deren Verlauf  sich Strom­
filamente bilden, die über die parallelgeschalteten Zellen wandern und den IGBT gegebenen­
falls zerstören können. Wir haben das selbstlöschende Verhalten dieser Filamente nachweisen 
können als eine treibende Kraft beim Übergang hoher Stromdichten von einer IGBT-Zelle bzw. 
Zellengruppe auf benachbarte IGBT-Zellen bzw. Zellgruppen. Die Selbstlöschung wird durch 
die  im  filamentführenden  IGBT  erhöhte  Plasmaextraktion  hervorgerufen.  Diese  erhöhte 
Extraktion  weitet  die  Raumladungszone  aus.  Damit  sinkt  die  Feldstärkespitze  und  der 
Avalanche wird gestoppt. 
Es konnte das Auftreten dieser Filamentschwingungen auch ohne Nachbarschaftsbeziehung 
nachgewiesen werden. Allerdings nehmen Nachbarschaftsbeziehungen Einfluss auf die Reihen­
folge der filamentführenden Transistoren und die Richtung des Stromwanderns. Die Richtung 
laufender Filamente mit aktivem Dynamischen Avalanche ist aufgrund sinkender Ionisations­
rate bei steigender Temperatur temperaturabhängig. Jedoch ließ sich eine weitgehende Tempe­
raturunabhängigkeit der Laufgeschwindigkeit von Filamenten zeigen.
Es wurde festgestellt, dass der Filamentstrom begrenzt ist. Im Zustand des Quasi-Latchens 
übernimmt der lokalisierende IGBT zwar einen hohen, aber keinen unendlich hohen Strom. 
Dies bedeutet, dass Latchen stromdichtebegrenzt ist. Dies liegt ursächlich in der durch Raum­
ladungseffekte begrenzten Bipolarverstärkung.
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Die  bei  Latchuntersuchungen  beobachteten  starken  Gatepotentialanhebungen  konnten 
identifiziert  werden  als  lediglich  eine  Vorstufe  zum,  und  nicht  als  Ursache  für  transientes 
Latchen von Trench-IGBTs.
Die Gaterückwirkung konnte als wichtige Ursache für Oszillationen identifiziert  werden. 
Dabei konnten wir insbesondere die parasitäre Kapazität von Trench-IGBTs herausstellen. Das 
Schwingen an sich als Zerstörungsmechanismus konnte jedoch ausgeschlossen werden. Viel­
mehr ist klar geworden, dass die Temperatur bzw. das thermische Weglaufen den endgültige 
Zerstörungsmechanismus bilden. Nur in elektrothermischen Simulationen ist es möglich, einen 
Zustand nachzubilden, in dem ein Ausschalten des IGBT unmöglich wird und zerstörerische 
Temperaturen  erreicht  werden.  Ein  thermisches  Feedback  ist  die  Voraussetzung  für  einen 
stabilen, lokalen Latch-Up.
Wir haben diverse Variationen der Trenchzelle  untersucht.  Dabei  wurden Designs iden­
tifiziert,  die erhöhte Abschaltströme tragen können bzw. geringere Gaterückwirkungen auf­
weisen als Referenzstrukturen und über ein Potential zur weiteren Verbesserung von Insulated 
Gate Bipolar Transistoren verfügen. Beispielsweise lässt sich ein Unterdrücken von Gaterück­
wirkungsschwingungen  durch  ein  verstärktes  Gateoxid  auf  der  kanalabgewandten  Seite 
erzielen. Eine vollständige Reduktion der Gateelektrode auf die Kanalseite ist das konsequente 
Weiterdenken dieses Schritts.
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Auf  die  in  der  Arbeit  erzielten  Erkenntnisse  lassen  sich  zukünftige  Untersuchungen 
aufbauen. Für eine weitere Modellentwicklung sind die Erkenntnisse relevant, die mit einer 
Mischung aus einem großen (als „Stromlieferanten“) und mehreren kleinen (als Testobjekte für 
Abschalteffekte)  IGBTs  erzielt  wurden.  Hier  sind  Wege  zu  finden,  die  auch  zusätzlichen 
Komplexitäten, wie z.B. einer dritten geometrischen Dimension, aber auch Entwicklungen in 
Simulations-Software sowie dem Rechenpotential neuer Hardware, gerecht werden.
Dreidimensionale  Modelle  sind  der  konsequente  nachfolgende  große  Schritt  nach  der 
Einführung der  Thermodynamik als  Modellparameter.  Zum einen besteht  die  Aussicht  auf 
Feld-, Temperatur- und Stromdichteverteilungen in einer IGBT-Zelle von größerer Realitäts­
nähe  als  beim Modell  mit  zirkularer  Symmetrie.  Zum anderen  ermöglicht  eine  dreidimen­
sionale Anordnung mit mehreren IGBT über die Oberfläche verteilt Untersuchungen an Zellen, 
die mehr als zwei Nachbarzellen besitzen. Filamente können somit nicht nur nach rechts oder 
links, sondern ebenso nach vorne oder nach hinten wandern.
Bei der Simulation mit vielen parallelen IGBT-Zellen schwingen nur einige, während andere 
Zellen einen oszillationsfreien Abschaltverlauf aufweisen. Eine detaillierte Analyse dieses Ver­
haltens, die im Zeitrahmen dieser Arbeit leider keinen Platz mehr fand, könnte sich für das 
Verständnis von Entstehung und Ausbreitung von Stromlokalisierungen als wertvoll erweisen.
Eine Kombination der  Untersuchungsergebnisse verschiedener  Variationen auf Verhalten 
und Realisierbarkeit wäre der nächste logische Schritt bei der Entwicklung verbesserter IGBTs. 
Um die Avalanche-Generation an den Kanten zu vermindern, wäre eine weitere Abrundung 
des  Trenchbodens  zu  realisieren.  Ein  verstärktes  Oxid  würde  weniger  anfällig  auf  heiße 
Elektronen reagieren.  Außerdem resultiert  ein einseitig verdicktes Oxid in einer geringeren 
Gaterückwirkung.  Ein  veränderter  Herstellungsprozess,  der  diesen  Anforderungen  gerecht 
wird,  wäre  ein  denkbarer  Ansatz  für  weitere  Untersuchungen.  Dabei  wären  zusätzliche 
puffernde Diffusionen zur Vermeidung von Avalanche-Generation ebenfalls zu erwägen.
Es  wäre  von  praktischem  Nutzen,  Modelle  zu  schaffen,  die  die  tatsächliche  Stromtrag­
fähigkeit  von  IGBTs  bzw.  deren  Latchgrenze  genauer  wiedergeben  könnten.  Dazu müssen 
unter anderem technologische Toleranzen bekannt sein, wie beispielsweise variierende Schicht­
dicken auf einem Substrat. Denn IGBTs sind, wie so viele andere Dinge auch, nur so stark wie 
ihre schwächste Zelle. Entsprechend sind verstärkt Vergleiche mit experimentellen Ergebnissen 
vorzunehmen. Aber auch Daten aus Praxis, aus der Produktion müssen in derartige Modelle 
einfließen. Langzeiterfahrungen sind auch für die Untersuchung veränderter Designs hilfreich. 
Bei  den  untersuchten  Variationen  der  IGBT-Zelle  waren  solche  dabei,  die  potentiell  eine 
Degradation  des  Gateoxids  durch  heiße  Ladungsträger  verursachen  könnten.  Obwohl  dies 
einen anderen Forschungsschwerpunkt darstellt, sollte neben einem grundlegendes Verständnis 
dieser Effekte die praktische Erfahrung mit der Langzeitstabilität gefährdeter Designs in die 
Untersuchung neuer Geometrien mit einfließen.
Für  ein  tiefergehendes  Verständnis  von  parasitären  Kapazitäten  in  IGBTs  sind  Unter­
suchungen  denkbar,  bei  denen  die  Ladungsträgerverteilungen  im  gesamten  Zellgebiet  mit 
dünnem  Oxid,  also  inklusive,  aber  nicht  ausschließlich,  der  vertikale  Inversionskanal, 
betrachtet wird sowie sein zeitliches Verhalten während der Schaltvorgänge.
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In dieser Arbeit wurde die Vermutung geäußert, dass Filamente sich nicht beliebig über die 
IGBT-Fläche hin bilden, sondern sich vielmehr zunächst eine Region mit erhöhter Stromdichte 
bildet,  in  der  letztlich  Filamente  entstehen.  Sollte  sich  dieser  Effekt  der  Vorlokalisierung 
bestätigen, könnte sich das heutige Bild der Entstehung von Filamenten, ihrer Ausbreitung und 
Konsequenzen für das Bauelement drastisch ändern.
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Verwendete Symbole
A Fläche
C Kapazität  1[F] = 1[C/V]
CGD Gate-Drain-Kapazität, Millerkapazität
cis Temperaturkoeffizienten des Sättigungsstroms
Da ambipolare Diffusionskonstante
Dp,n Diffusionskoeffizient für Löcher (12 cm²/s) bzw. Elektronen (30 cm²/s)
Dth thermische Diffusionskonstante; für Silizium: 0,9 cm²/s
E Elektrische Feldstärke
EAV kritische Feldstärke, bei der starke Avalanchegeneration einsetzt
Ekrit,SiO2 Durchschlagfeldstärke von Siliziumdioxid
fT Frequenz der Trägerlaufzeitschwingung
G Generationsrate
iD Drainstrom
in,p Elektronen-, Löcherstrom
Is Sättigungssperrstrom
jn,p Löcher- bzw. Elektronenstromdichte
jR Rückwärts- bzw. Sperrstromdichte
jRLZ in der Raumladungszone an tiefen Störstellen erzeugte Sperrstromdichte
La ambipolare Diffusionslänge
Lp Diffusionslänge der Löcher in der Basis
Lpar parasitäre Induktivität in Modul und Zuleitungen
Lth Thermische Diffusionslänge
N Dotierungskonzentration
Na,d Akzeptor- bzw. Donator Konzentration
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n Elektronendichte
nAV durch Avalanche hervorgerufene Elektronendichte
Pcool Kühlleistung eines Systems
Pheat Leistung, die ein Bauelement in Wärme umsetzt
p Löcherdichte
q,q0 Elementarladung:  1,609×1019 C (As)
R Rekombinationsrate
RB Ballastwiderstand, Emitterballast
RD Driftwiderstand
RG Gatevorwiderstand
RK Widerstand zwischen den aufgeteilten Sourcekontakten
Rth thermischer Widerstand
Tj Sperrschichttemperatur, junction temperature
Ubi Built-In Voltage eines pn-Übergangs 
UCE Kollektor-Emitter-Spannung
Udrift Spannungsabfall über die Driftzone
UDS Drain-Source-Spannung
UDS,sat Drain-Source-Sättigungsspannung im Durchlass
UFRM Einschaltspannungsspitze einer Diode
UG Gatespannung
UR Reverse Voltage, Sperrspannung
US Schwellspannung/Sättigungsspannung des nichtlinearen Kondensators
UT Thermische Spannung, UT=kT/q
UTh Thresholdspannung, Schwellspannung
UZK Zwischenkreisspannung
vD Driftgeschwindigkeit
vsat Sättigungsdriftgeschwindigkeit
WClin,nonlin Energie eines lineraren/nichtlinearen Kondensators
Wg Bandabstand
wRLZ Weite der Raumladungszone
wB Weite der n--Driftzone bzw. Basisweite des IGBT
αAV Stromverstärkung des parasitären npn-Transistors
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Verwendete Symbole
αnpn Stromverstärkung des parasitären npn-Transistors
αpnp Stromverstärkung des rückseitigen pnp-Transitors
αT Transportfaktor der Stromverstärkung
γ Emitterwirkungsgrad
λSi, SiO2
Wärmeleitfähigkeit  von  Silizium  bzw.  Siliziumdioxid,  λSi  =  1,48  W/
(cm*K), λSiO2 = 0,014 W/(cm*K) bei 300K
ε Permittivität  Dielektrizitätszahl ε = ε0 * εr
ε0 Elektrische Feldkonstante: 8,85*1012As/Vm = 8,85*1014As/Vcm
εr relative Dielektrizitätszahl (Si ca. 11,8 bzw. 12)
µn,p Beweglichkeit der Elektronen bzw. Löcher
τp,n Ladungsträgerlebensdauer für Löcher bzw. Elektronen
τpuls Pulslänge
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Legende
Areafaktor Faktor,  um  die  typischerweise  wenige  µm²  großen 
Simulationszellen  auf  größere  Flächen,  z.B.  1cm²,   zu 
skalieren
Avalanche durch hohe Feldstärken verursachte Multiplikation freier 
Ladungsträger
Dynamischer Avalanche Avalanche,  der  beim  IGBT  während  des  Abschalt­
vorganges  auftritt.  Die  hohe  Feldstärke  wird  unter 
anderem  durch  den  hohen  Löcheranteil  während  des 
Ausschaltens verursacht.
EMV Elektromagnetische Verträglichkeit,  Störungsfreiheit elek­
trischer Geräte bezüglich ihrer Umgebung
FDM Finite Differenzen Methode
FEM Finite Elemente Methode
Filament Stromlokalisierung, bei der sich die Ströme, die typischer­
weise  von  mehreren  parallelen  Bauelementen  getragen 
werden,  an  einer  Stelle  oder  in  einem  Bauelement 
konzentrieren
FS-IGBT Field  Stop  IGBT,  andere  Namen:  Feldstop-IGBT,  Soft 
Punch  Through  IGBT,  Light-Punch-Through-IGBT. 
Ähnlich zum PT-IGBT, aber mit sehr dünnem n+-Buffer 
FWD Free  Wheel  Diode,  Freilaufdiode,  zum  Schutz  vor 
induktiven Überspannungen
GTO Gate-Turn-Off Thyristor
HV High-Voltage, Hochspannung
IGBT Insulated Gate Bipolar Transistor
IGCT Integrated Gate Commutated Thyristor
Kapazitätsdiode ⇒ Varactor
Latchen, Latch-Up Einrasten  eines  IGBT in  den  Thyristor-Zustand,  er  lässt 
sich nicht mehr über das MOS-Gate steuern. Wird in der 
Regel  verursacht  durch  zu  hohen  Strom  durch  den 
Transistor
Lawinendurchbruch ⇒ Avalanche
LPT-IGBT Light Punch Through IGBT, FS-IGBT
MOSFET Metall-Oxid-Silizium-Feldeffekttransistor
NPT-IGBT Non Punch Through IGBT;  Struktur,  bei  der  auf  die  n--
Basis  unmittelbar  das  p-Gebiet  der  Anode  folgt.  Der 
Feldverlauf ist dreieckig.
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PETT Plasma Extraction Transit Time
PT-IGBT Punch  Through  IGBT;  Struktur,  bei  der  das  elektrische 
Feld anodenseitig durch ein n+-Gebiet aufgefangen wird. 
Es entsteht ein trapezförmiger Feldverlauf.
RCD-Ausschaltentlastung Schaltung  bestehend  aus  Widerstand  (Resistor), 
Kondensator (Capacitor) und Diode, die einen Schalter im 
Ausschaltvorgang entlastet.
RESURF Reduced Surface Field
RLZ Raumladungszone
Shallow Emitter Transparenter Emitter
Snubber (circuit) Ausschaltentlastung(sschaltung)
SOA Safe Operating Area – Sicherer Arbeitsbereich
SPT-IGBT Soft Punch Through IGBT, ⇒ FS-IGBT
Transparenter Emitter Sehr dünne und schwache Anodendotierung
Trench Engl.  Graben,  in die  Tiefe  geätzte  Struktur,  die  oxidiert 
und  mit  Polysilizium  aufgefüllt  wird  und  als  vertikales 
Gate fungiert
Varactor Diode, die in Sperrrichtung und als Kondensator betrieben 
wird,  ändert  ihre  Kapazität  in  Abhängigkeit  von  der 
angelegten Sperrspannung
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